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Elektrische Leistung mit hoher Frequenz der Spannungen und Ströme wird in der Industrie
für eine Vielzahl von Anwendungen eingesetzt. Dabei wird üblicherweise eine konstante
Frequenz benötigt, welche im Bereich von einigen Kilohertz (kHz) bis hin zu mehreren
Megahertz (MHz) liegen kann, innerhalb eines Leistungsbereichs von wenigen Watt bis
in den Megawattbereich. In den Generatoren, welche die erforderliche hochfrequente (HF)
Leistung bereitstellen, kommen unterschiedliche Technologien und Topologien zum
Einsatz. Gemein haben alle die Grundfunktion: Die Erzeugung von Wechselstrom mit einer
bestimmten Frequenz aus einer Eingangsquelle. Im Folgenden werden drei ausgewählte in-
dustrielle Anwendungen inklusive der jeweiligen Anforderungen beschrieben und
anschließend verschiedene Methoden und Topologien vorgestellt, mit welchen diese
Anwendungen aktuell versorgt werden.
• Induktiv gekoppelte Plasmen
Hierbei wird durch ein hochfrequentes Wechselfeld ein Plasma gezündet und
Leistung eingekoppelt. Dabei liegt die optimale Anregungsfrequenz für elektroden-
lose Induktionslampen mit internem Streufeldkoppler zwischen 2 und 3 MHz [1]. In
diesem Frequenzbereich kann eine hohe Plasmaezienz sowie eine hohe Lichtaus-
beute erzielt werden. Verglichen mit elektrodenbehafteten Lampen kann mit elektro-
denlosen Lampen eine deutlich längere Lebensdauer erreicht werden. Zusätzlich ist
es ohne Elektroden möglich höhere Plasmatemperaturen zu erzeugen, da diese die
Lebensdauer der Elektroden stark reduzieren würden. Dadurch können Alternativen
zu Quecksilber als Leuchtmaterial eingesetzt werden, welche üblicherweise höhere
Plasmatemperaturen benötigen. Bisher scheiterte die Entwicklung von induktiven
quecksilberfreien Plasmastrahlern an den benötigten leistungsstarken Vorschalt-
geräten.
• Induktives Randschichthärten
Das induktive Randschichthärten ist ein Verfahren zur Steigerung der Schlag- und
Abriebfestigkeit von metallischen Werkstücken ohne die hohe Zähigkeit des Aus-
gangsmaterials im Inneren zu beeinussen. Dafür wird das Werkstück über eine
kurze Zeit einem starken Wechselmagnetfeld ausgesetzt. Somit wird ein Wechsel-
strom im Werkstück induziert. Durch den ohmschen Widerstand des Materials
erhitzt sich dieses bis hin zur Rotglut. Bedingt durch den Skin-Eekt kann über die
Anregungsfrequenz die Schichttiefe gewählt werden. Je höher die Frequenz ist,
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desto geringer ist die Schichttiefe, die ausreichend erwärmt wird, um beim anschlie-
ßenden Abschrecken ausgehärtet zu werden. Für eine möglichst dünne Härtetiefe
werden somit hohe Frequenzen und möglichst kurze Erwärmungszeiten benötigt,
um eine tieferes Eindringen der Wärme durch Wärmeleitung zu verhindern. Hierfür
muss mit möglichst hoher spezischer Leistung von 5 bis 6 kW/cm2 gearbeitet wer-
den. Für kleine Werkstücke sind hohe Frequenzen von bis zu 2,5 MHz nötig [2].
• Induktives Schmelzen
Das Zonenschmelzverfahren (engl. oating zone) ist eine Methode zur Herstellung
von hochreinen einkristallinen Werkstoen. Siliziumkristalle mit großem Durch-
messer werden in der Regel mit Anregungsfrequenzen zwischen 2,4 und 3 MHz
gezüchtet. Dies ist sowohl für die Prozessstabilität als auch für einen perfekten
Einkristall mit wenig internen mechanischen Spannungen optimal [3]. Zonenschmelz-
anlagen haben typischerweise eine Leistung von etwa 150 kW. Daher sind
eziente Hochfrequenzwechselrichter mit hohen Ausgangsleistungen nötig.
Zusätzlich wird für gute Ergebnisse eine schnelle Regelung der eingekoppelten
Leistung benötigt.
Alle drei Anwendungen sind sehr energieintensiv und werden weltweit in vielen
Anlagen eingesetzt. Daher kann durch eine Steigerung des Wirkungsgrads der Generatoren
der globale Energiebedarf reduziert werden.
Vor 1980 wurden Röhrenverstärker mit einem typischen Wirkungsgrad von etwa 65% zur
Erzeugung der HF-Leistung in allen Leistungsbereichen verwendet [4]. Aktuell sind sie im-
mer noch die sinnvollste Möglichkeit zur Realisierung von Leistungsstufen über 10 kW bei
Frequenzen oberhalb von 1 MHz. Röhrenverstärker haben jedoch einige Nachteile, wes-
halb versucht wird alternative Lösungen auf Basis von Transistorverstärkern zu realisieren.
Transistorverstärker bieten folgende Vorteile gegenüber Röhrenverstärkern: Stabilität und
Kontrolle der Ausgangsleistung, Wiederholgenauigkeit, kleinere Baugröße und Gewicht,
niedrigere Betriebsspannungen und eine längere Lebensdauer [5].
Transistorverstärker können in verschiedenen Topologien je nach Anwendung, Frequenz
und Leistung realisiert werden [4, 6, 7]. Dabei ist die einfachste Variante eine lineare
Klasse-B oder Klasse-C Topologie, allerdings ist hierbei der theoretisch maximal erreichbare
Wirkungsgrad kleiner als 80%. In der Praxis werden typischerweise Wirkungsgrade von
lediglich 55 bis 65% erreicht. Da die maximal abführbare Verlustleistung von
Transistoren deutlich geringer als die von Röhren ist, ist die sinnvoll realisierbare Ausgangs-
leistung von linearen Halbleiterverstärkern deutlich geringer als die von Röhrenverstärkern.
Aufgrund der oben genannten Vorteile werden lineare HF-Generatoren dennoch bis etwa
2 kW Ausgangsleistung angeboten.
Um die Wirkungsgrade zu verbessern und die Ausgangsleistung von halbleiterbasierten
HF-Generatoren zu erhöhen, muss eine geschaltete Topologie zum Einsatz kommen. Um
damit eine große Ausgangsleistung bei hoher Ezienz und hohen Schaltfrequenzen zu
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erreichen, müssen die Schaltverluste so gering wie möglich ausfallen. Die Schaltverluste
können durch resonante Topologien, unter der Verwendung von Nullstrom- und/oder Null-
spannungs-Schaltübergängen, reduziert werden. Gemäß [8–10] können Halbleiter-HF-
Stromquellen als spannungsgespeiste Serienresonanzwechselrichter die höchste Ezienz
erreichen. Trotz der erreichten Ezienzsteigerungen ist es bisher noch nicht gelungen
Wechselrichter mit einem Wirkungsgrad über 90% für den anvisierten Frequenz und
Leistungsbereich zu entwickeln.
1.1 Motivation und Zielsetzung
Diese Arbeit wurde am Lichttechnischen Institut in der Arbeitsgruppe Licht-, EVG-
und Plasmatechnologien angefertigt, die sich unter anderem mit der Entwicklung von
induktiv gekoppelten Plasmastrahlern beschäftigt. Ein Ziel der Forschung der Arbeits-
gruppe ist es, quecksilberfreie Ultraviolett (UV)-Strahler für die Trinkwasserentkeimung
zu entwickeln, weshalb induktiv gekoppelte Plasmen bei dieser Arbeit die primäre Ziel-
anwendung darstellen. Die alternativen Leuchtmaterialien benötigen für einen ezienten
Betrieb sehr hohe Temperaturen, daher müssen die Strahler als Mitteldruckstrahler konzi-
piert werden [11]. Aufgrund der schwierigen Zündung und hohen Energiedichte von in-
duktiven Mitteldruckstrahlern wird ein leistungsstarker und robuster Generator für deren
Betrieb benötigt. Des Weiteren müssen für eine potentielle Markteinführung der Strahler
günstige Vorschaltgeräte mit Wirkungsgraden von mindestens 90% realisierbar sein, um
mit konventionellen Lampen vergleichbare UV-Ezienzen zu erhalten.
Ziel dieser Arbeit ist es daher eine sinnvolle und eziente Alternative zu Röhren-
verstärkern auch oberhalb von 10 kW für den Frequenzbereich von 2 bis 3 MHz zu
entwickeln. Konkret soll ein Generator realisiert werden, welcher eine Ausgangsleistung
von mindestens 10 kW bei 2,5 MHz zur Verfügung stellen kann. Hierfür kommt ein
spannungsgespeister Vollbrückenwechselrichter mit resonantem Serienschwingkreis zum
Einsatz. Diese Topologie ist weit verbreitet und für kleinere Leistungen oder niedrigere
Frequenzen ausreichend untersucht. Bisher ist die Ausgangsleistung bei hohen Schalt-
frequenzen allerdings unter anderem aufgrund der Transistoren begrenzt. Mit gängigen
Leistungstransistoren auf Basis von Silizium (Si)-Halbleitern lassen sich MHz-Wechsel-
richter nur unter 200 W sinnvoll umsetzten. Mit speziellen Hochfrequenz-Transistoren lässt
sich die Leistung auf etwa 1 kW steigern. Die Einführung von Transistoren auf Basis von
Siliziumkarbid (SiC)-Halbleitern leitet die nächste Evolutionsstufe der Hochfrequenz-
wechselrichter ein. Mit SiC-Standardbauteilen können MHz-Wechselrichter mit Ausgangs-
leistungen über 1 kW realisiert werden. Dies liegt am großen Bandabstand des Halbleiter-
materials. Dadurch wird es möglich Transistoren mit wesentlich kleiner Kapazitäten zu
realisieren, verglichen mit Si-Transistoren mit gleichem Durchlasswiderstand und gleicher
maximaler Sperrspannung. Durch den großen Bandabstand ist die kritische Feldstärke deut-
lich höher. Somit kann bei identischer maximaler Sperrspannung die Dicke der Sperrschicht
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deutlich reduziert werden. Eine dünnere Sperrschichtdicke resultiert in reduziertem spezi-
schen Kanalwiderstand. Daher ist der Durchlasswiderstand pro Chipäche geringer. Somit
kann bei SiC-Transistoren bei identischem Durchlasswiderstand die Chipäche deutlich
kleiner ausgelegt werden, was in kleineren Kapazitäten resultiert.
Für schnelles und ezientes Schalten sind kleine Transistorkapazitäten entscheidend, da
diese bei jedem Schaltvorgang umgeladen werden müssen. Daher haben Si-Hochfrequenz-
transistoren in der Regel nur geringe maximale Sperrspannungen. Um dennoch große
Leistungen umsetzen zu können, müssen hohe Ströme eingesetzt werden, was zu hohen
Verlusten und teuren Generatoren führt.
Die Entwicklung von Sperrschicht-Feldeekttransistoren (engl. junction-FET, JFET) so-
wie Metall-Oxid-Halbleiter-Feldeekttransistoren (MOSFET) aus SiC hat dazu geführt, dass
Transistoren mit hohen Sperrspannungen, niedrigen Durchlasswiderständen und gleich-
zeitig kleinen Kapazitäten verfügbar sind. Darauf basierend konnte Hähre einen 1 kW-
Wechselrichter zum Betrieb eines induktiven UV-Strahlers bei 2 MHz entwickeln [12].
Neben den Bauteilkapazitäten sind für schnelles und ezientes Schalten auch die
Anschlussinduktivitäten von Interesse. Um schnelle Stromänderungen ohne große Über-
spannungen realisieren zu können, sollten die Anschlussinduktivitäten möglichst klein
sein. Zwar sind die SiC-Transistor-Chips sehr gut für hochfrequentes Schalten geeignet,
jedoch werden sie üblicherweise lediglich im klassischen 3pin TO-247-Gehäuse angeboten.
Dieses wurde für Si-Transistoren entwickelt und limitiert die hochfrequenten Schalteigen-
schaften der SiC-Transistoren. Soll die Ausgangsleistung von Hochfrequenzwechselrichtern
über die von Hähre erreichten 1 kW gesteigert werden, müssen unter anderem alternative
Transistorgehäuse eingesetzt werden.
4
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1.2 Gliederung der Arbeit
Zur Realisierung eines Generators mit einer Ausgangsleistung von mehr als 10 kW bei einer
Frequenz von 2,5 MHz werden in dieser Arbeit folgende zwei Ansätze betrachtet:
• Der erste Ansatz ist die Entwicklung eines einzelnen Generators, welcher die
gesamte geforderte Leistung in die Last speisen kann. Hierfür wird ein sehr leistungs-
fähiges Halbbrückenmodul speziell für diese Anwendung entwickelt. Es werden
Module mit jeweils zwei 1200 V, 25 mΩ SiC-MOSFET-Chips in einem SMPD-Gehäuse
gefertigt. Dieses Gehäuse kombiniert niedrige Induktivitäten mit einem niedrigen
thermischen Widerstand. Anschließend wird ein Wechselrichter mit diesen Modulen
gestaltet sowie die restlichen Komponenten des Generators entsprechend den Anfor-
derungen entwickelt.
• Der zweite Ansatz ist die Realisierung einer Kaskadenschaltung aus mehreren kleine-
ren Generatoren. Hierfür werden kleine Generatoren aus Standardbauteilen mit mög-
lichst hoher Ausgangsleistung entwickelt und anschließend verschaltet, um so die ge-
forderte Ausgangsleistung liefern zu können. Für den Generator werden SiC-Transis-
toren der neuesten Generation in Gehäusen, welche für den HF-Betrieb
optimiert wurden, eingesetzt. Für die Verschaltung der Kaskadenschaltung werden
unterschiedliche Varianten untersucht.
Bei einer anschließenden Diskussion werden die Vor- und Nachteile der beiden Ansätze
analysiert und die erreichten Ergebnisse verglichen. Hierbei werden neben der erreichten
Ausgangsleistung und Ezienz auch die Größe und das Gewicht sowie die Kosten und der
Fertigungsaufwand betrachtet.
Abschließend wird zum Test der Generatoren ein induktiver UV-Strahler gefertigt. Dabei
handelt es sich um einen quecksilberhaltigen UV-Strahler mit Außenspule für den Mittel-




Im folgenden Kapitel werden die Grundlagen für die Entwicklung von Hochleistungshoch-
frequenzwechselrichtern vorgestellt. Hierzu wird zunächst der aktuelle Stand der Technik
betrachtet. Dann werden SiC-Transistoren sowie das Schaltverhalten von MOSFETs disku-
tiert. Abschließend werden Verfahren zur Schaltentlastung vorgestellt und das Funktions-
prinzip des verwendeten Vollbrückenwechselrichters präsentiert.
2.1 Stand der Technik von
Hochleistungshochfrequenzwechselrichtern
Industriell werden Hochleistungs-Hochfrequenzwechselrichter am häugsten in Plasma-
reaktoren für die Plasma-Prozesstechnologie eingesetzt. Diese werden jedoch aufgrund
der frei nutzbaren industriellen Frequenzen bei 13,56 MHz und 27,12 MHz des ISM-Bandes
(vergleiche [13]) meist mit höheren Frequenzen betrieben [14]. Da die Plasma-Prozess-
technologie sehr weit verbreitet ist und viele Anwendungen auf ihr basieren, sind die
Generatoren für diesen Frequenzbereich deutlich weiter entwickelt als Generatoren für
den Frequenzbereich zwischen 2 bis 3 MHz. Die verwendeten Stromversorgungen basie-
ren für kleinere Leistungen hauptsächlich auf Klasse-E und für mittlere Leistungen auf
Klasse-DE Halbleiterverstärkern. Diese sind auf Lastimpedanzen von 50Ω angepasst, um
Methoden und Bauteile der Hochfrequenztechnik verwenden zu können. Üblicherweise
kommen Niederspannungstransistoren zum Einsatz, weshalb die Ezienz der Verstärker in
der Regel unter 80 % liegt und die sinnvoll realisierbare Ausgangsleistung auf unter 12 kW
begrenzt ist. Für die Plasma-Prozesstechnologie sind diese Parameter meistens ausreichend.
Werden größere Leistungen benötigt, werden überwiegend Röhrenverstärker mit einem
niedrigen Wirkungsgrad von maximal 65 % eingesetzt. Neben dem schlechten Wirkungs-
grad haben Röhrenverstärker weitere Nachteile, weshalb seit geraumer Zeit versucht
wird eine alternative Lösung mit Transistorverstärkern zu realisieren. Zum Beispiel
beschäftigte sichDe Vriesmit Klasse DE Wechselrichtern für Schaltfrequenzen bis 10 MHz.
Sein Fokus lag auf der Entwicklung einer optimierten Methode zur Schwingkreisberechnung
sowie der Untersuchung des Einusses der unterschiedlichen parasitären Komponenten der
MOSFETs. Er stellte einen Prototypen mit 1 kW Ausgangsleistung bei einer Schaltfrequenz
von 5 MHz vor. Dabei konnte er eine Ezienz von 91% erreichen [5]. Des
Weiteren stellte Fujita einen Vollbrückenwechselrichter vor, welcher eine Ausgangsschein-
leistung von 6 kVA für induktive Plasmen bei einer Schaltfrequenz von 2 MHz liefern kann
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[15]. Dieser verwendet spezielle Hochfrequenz-MOSFET-Module (Origin Electric, Tokyo,
Japan [16]) mit einer maximalen Sperrspannung von 600 V und einem Durchlasswider-
stand von 150 mΩ. Ihm gelang es bei einer Eingangsspannung von 400 V, 4,8 kW in ein
induktives Niederdruckplasma zu speisen und dabei eine Ezienz von 89% zu erreichen.
Die Zwischenkreisspannung lag bei De Vries sowie Fujita bei maximal 400 V, was den
Leistungs-MOSFETs aus Silizium geschuldet war. Eine Lösung mit Leistungstransistoren
auf Basis von SiC stellte Hähre vor [12]. Dieser konnte durch den Einsatz von SiC-JFETs
einen induktiven UV-Strahler mit einer Leistung von 1 kW bei einer Anregungsfrequenz
von 2 MHz betreiben. Jedoch war es ihm nicht möglich die Ausgangsleistung seiner Wechsel-
richter deutlich über 1 kW zu steigern. Mit den eingesetzten Transistoren, der Gestaltung
des Wechselrichters sowie der Ansteuerung über Optokoppler war die Ausgangsleistung
auf unter 1,5 kW begrenzt, bei einem maximalen Wirkungsgrad unter 90%.
2.2 Halbleitermaterialien mit großer Bandlücke
Seit vielen Jahren wird an Halbleitern mit großer Bandlücke, sowie den daraus bestehen-
den Bauteilen geforscht. An diesen Materialien besteht großes Interesse, da sie erhebliche
Leistungssteigerungen gegenüber Silizium versprechen. Die Möglichkeit bei höheren
Temperaturen, höheren Leistungsdichten, höheren Spannungen und höheren Frequenzen
zu arbeiten, macht sie für den Einsatz in elektronischen Systemen sehr interessant. Zwei
sehr wichtige Halbleiter mit großer Bandlücke, die sowohl für Schalt- als auch für
HF-Leistungsanwendungen zukunftsweisend sind, sind Gallium-Nitrid (GaN) und SiC.
Tabelle 2.1 zeigt ausgewählte Materialparameter von Si, SiC in der 4H-Kristallstruktur
sowie GaN im Vergleich.
Tabelle 2.1: Vergleich ausgewählter Materialparameter von Si, 4H-SiC und GaN [17–19].
Material Si 4H-SiC GaN
Bandlücke EG 1,11 eV 3,26 eV 3,4 eV
kritische Feldstärke Ekrit 0,3 MV/cm 2,8 MV/cm 3,5 MV/cm
Elektronenmobilität µe 1350 cm
2/Vs 900 cm2/Vs 1250 cm2/Vs
Löchermobilität µp 600 cm
2/Vs 100 cm2/Vs 200 cm2/Vs
Sättigungsdriftgeschwindigkeit νsat 1 · 107 cm/Vs 22 · 107 cm/Vs 25 · 107 cm/Vs
thermische Leitfähigkeit κth 1,5 W/(cm
2·K) 4,9 W/(cm2·K) 1,3 W/(cm2·K)
Durch die größere Bandlücke EG, die höhere kritische Feldstärke Ekrit und die bessere
thermische Leitfähigkeit κth lassen sich Bauteile mit wesentlich besseren Eigenschaften
gegenüber Si-Bauelementen realisieren. Wie in der Einleitung bereits erwähnt, resultieren
die größere Bandlücke und die größere kritische Feldstärke in dünneren Chips,
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verglichen mit Si-FETs mit identischer maximaler Sperrspannung. Über das Verhältnis
aus der Chipdicke zur Chipäche wird der Durchlasswiderstand bestimmt, was dem
spezischen Kanalwiderstand pro Chipäche entspricht. Durch einen deutlich geringeren
spezischen Kanalwiderstand haben die SiC-Transistoren bei gleicher Fläche kleinere
Durchlasswiderstände oder bei identischer Chipäche einen geringeren Durchlass-
widerstand. Daraus folgt, dass Bauteile mit identischem Durchlasswiderstand und identi-
scher maximaler Sperrspannung aus SiC wesentlich kleiner sind und daher kleinere Bauteil-
kapazitäten haben [20, 21]. Sollen hohe Leistungen bei hohen Schaltfrequenzen umgesetzt
werden, sind Bauteile mit möglichst kleinen Bauteilkapazitäten bei gleichzeitig möglichst
niedrigem Durchlasswiderstand und möglichst hoher maximaler Sperrspannung nötig.
Beim Vergleich der Materialparameter in Tabelle 2.1 scheint GaN noch wesentlich
besser für hochfrequente Anwendungen geeignet. Lediglich bei der thermischen Leitfähig-
keit bietet SiC bessere Werte. Jedoch ist es aktuell noch nicht möglich, homoepitaxiale
GaN-Wafer mit geringer Fehlerrate wirtschaftlich herzustellen. Daher basieren aktuell
verfügbare GaN-Bauteile üblicherweise auf heteroepitaxialen GaN-auf-SiC- bzw. GaN-auf-
Si-Wafern [22]. Basierend auf den heteroepitaxialen Wafern lassen sich lediglich laterale
Bauelemente realisieren. Bei lateralen Bauelementen steigt jedoch bei Erhöhung der maxi-
malen Sperrspannung die Größe des Bauelementes mehr als bei vertikalen Bauelementen.
Daher sind GaN-Transistoren aktuell nur bis 600 V maximaler Sperrspannung verfügbar.
Die ersten kommerziell verfügbaren SiC-Bauteile waren 600 V SiC-Schottky-Dioden,
welche Infineon 2001 einführte. In den nachfolgenden Generationen von SiC-Schottky-
Dioden konnten die Sperrspannungen erhöht sowie die Kapazitäten und damit die Schalt-
zeiten reduziert werden. Im Bereich der Halbleiterschalter bis 1200 V wurden zunächst
hauptsächlich JFETs vorgestellt. Dabei handelt es sich für gewöhnlich um selbstleitende
(engl. normally-on) Bauteile. Selbstleitende Bauteile haben allerdings anwendungsseitige
Nachteile bezüglich der Schaltungsrealisierung und -sicherheit, sowie der damit zusammen-
hängenden Gate-Ansteuerung. Mit der Einführung des MOSFET durchCree verloren daher





Die Vergangenheit hat gezeigt, dass sich in der Leistungselektronik immer das selbstsper-
rende Bauteil auf lange Sicht durchsetzt. Somit waren die ersten verfügbaren selbstleitende
JEFTs lediglich eine Übergangslösung, bis die Herausforderungen bei der Entwicklung des
MOSFETs überwunden wurden. MOSFETs sind selbstsperrend, besitzen eine intrinsische
Freilaufdiode und einen isolierten Gate-Kontakt. Dadurch reduziert sich im Vergleich zu
einem JFET der Schaltungsaufwand zur Kurzschlusssicherung. Zusätzlich ist der MOSFET
spannungsgesteuert, wodurch die Ansteuerung vereinfacht wird. Eine Übersicht der Ent-
wicklungsschritte von SiC-MOSFETs von 1992 bis 2002 wurde vonCooper [23] zusammen-
gestellt, inklusive der wichtigsten Bauteilstrukturen. Üblicherweise werden SiC-MOFETs
als planare DMOSFETs gefertigt, wie in Abbildung 2.1 dargestellt. Der SiC-MOSFET wird
seit 2010 von Cree bis UDS max = 1700 V angeboten.
Abbildung 2.1: Querschnitt einer planaren DMOSFET-Zelle, gemäß [23, 24].
Die nächste Weiterentwicklung der SiC-MOSFET-Technologie ist die Herstellung von
FETs mit Trench-Technologie [25, 26]. Hiermit lässt sich der spezische Kanalwiderstand
der Transistoren nochmals reduzieren und Bauteile mit wesentlich niedrigeren Durchlass-
widerständen realisieren, welche zusätzlich eine geringere Temperaturabhängigkeit
zeigen. Mit Transistoren in Trench-Technologie sollten daher höhere Schaltfrequenzen und
niedrigere Durchlassverluste möglich sein. Durch die geringere Temperaturabhängigkeit
des Durchlasswiderstands kann die Kühlleistung reduziert werden, ohne die Durchlass-
verluste zu erhöhen. Des Weiteren kann durch den Einsatz der Trench-Technologie die
Zuverlässigkeit und Leistungsfähigkeit der intrinsischen Freilaufdiode sowie der Gate-
Oxidschicht erhöht werden [27]. Bei der in dieser Arbeit verwendeten resonanten Voll-
brückentopologie, welche in Abschnitt 2.6 vorgestellt wird, ist eine zuverlässige Freilauf-
diode besonders wichtig, da diese während des Kommutierungsvorgangs den Laststrom
führt. Trench-SiC-MOSFETs sind seit 2014 von ROHM als double-trench-Bauteil




Abbildung 2.2: Querschnitt zweier Trench MOSFET-Zellen, (a) Infineon CollSiCTM
gemäß [28] und (b) ROHM double-trench gemäß [27].
SiC-MOSFETs werden wie Si-MOSFETs mit bipolarer Gate-Spannung ein- und aus-
geschaltet, jedoch haben die SiC-MOSFETs eine geringere Transkonduktanz дfs [29]. Daher
muss bei SiC-MOSFETs eine höhere Gate-Spannung angelegt werden, um den FET voll-
ständig einzuschalten und einen niedrigen Durchlasswiderstand zu erreichen. Trotz höhe-
rer Gate-Spannung wird aufgrund der sehr geringen Chipgröße eine wesentlich niedrigere
Gate-Ladung benötigt. Dennoch ist die Leistung, welche zum Umladen der Gate-Kapazität
benötigt wird, nicht zu vernachlässigen, da diese zum Teil im internen Gate-Vorwiderstand
und damit der Gate-Struktur des Chips in Wärme umgesetzt wird. Dies ist im Hinblick
auf die Zuverlässigkeit des Gate-Oxids problematisch. Die Kombination aus hoher Gate-
Spannung und Wärmeentwicklung kann zu einer Schädigung der Gate-Oxids führen, so
dass es mit anhaltender Nutzungsdauer leitend wird und der Kanal nicht mehr vollständig
durchgeschaltet werden kann [30,31]. Dass dieser Eekt nicht zu vernachlässigen ist, wurde
von Nguyen und Ni [32, 33] gezeigt.
2.4 Verlustbetrachtung
Beim Betrieb des Wechselrichters entstehen in den Halbleitern Durchlass- und Schalt-
verluste. Die momentane Verlustleistung des Transistors ploss(t) kann als Produkt der
Transistorspannung uDS(t) und des Transistorstroms iD(t) nach (2.1) berechnet werden.
ploss(t) = uDS(t) · iD(t) (2.1)
Dabei ergeben sich die Durchlassverluste Plosscon als Produkt aus temperaturabhängigen
Kanalwiderstand mit dem Quadrat des Drain-Stroms:
Plosscon = RDS(on)(T ) · I 2D (2.2)
11
2 Grundlagen
Die Schaltverluste hingegen werden von einigen Faktoren beeinusst. Diese entstehen
durch den nicht idealen Übergang vom ein- zum ausgeschalteten Zustand und hängen
davon ab, wie schnell Strom und Spannung geändert werden können. Durch Integration






In Abbildung 2.3 sind die idealisierten Kurvenverläufe des Ein- und Ausschaltvorganges
eines MOSFETs an einer induktiver Last mit Freilaufdiode dargestellt. Der Einschaltvorgang
ist jeweils deniert von 1/10 · ID bis 1/10 ·UDS und der Ausschaltvorgang von 1/10 ·UDS bis
1/10 · ID.
(a) (b)
Abbildung 2.3: Kurvenverläufe für den (a) Einschalt- und (b) Ausschaltvorgang eines
Leistungs-MOSFET mit induktiver Last, gemäß [34].
Der Einschaltvorgang beginnt mit einem Logik-Signal am Eingang des Gate-Treibers.
Daraufhin beginnt der Gate-Treiber seinen Ausgang vonUGS(o) aufUGS(on) zu ziehen. Dafür
muss die Eingangskapazität Ciss des FETs umgeladen werden. Die dafür benötigte Dauer
wird vom Gate-Strom iG, sowie dem Gate-Vorwiderstand RG bestimmt. Mit Erreichen der
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Gate-Schwellenspannung UGS(th) beginnt der MOSFET-Kanal niederohmig zu werden und
den Laststrom zu übernehmen. Nach vollständiger Abkommutierung des Laststroms aus
dem Freilaufpfad in den MOSFET-Kanal beginnt die Drain-Source-Spannung uDS zu fallen.
Währenddessen bleibt die Gate-Source-Spannung uGS solange konstant auf dem Miller-
Plateau uPlateau, bis die Gate-Drain-Kapazität entladen ist und die Drain-Source-Spannung
der Durchlassspannung entspricht. Erst dann steigt die Gate-Source-Spannung weiter auf
ihren stationärenUGS(on) Wert an. Der Ausschaltvorgang läuft in umgekehrter Reihenfolge
nach dem gleichen Prinzip ab.
Im Folgenden werden die Parameter analysiert [35, 36], welche das Schaltverhalten
beeinussen und üblicherweise im Datenblatt angegeben sind. Zur Veranschaulichung sind
diese auch im Ersatzschaltbild (ESB) in Abbildung 2.4 dargestellt.
Abbildung 2.4: ESB des MOSFETs als variabler Widerstand mit parasitären Bauteilen.
Die Eingangskapazität Ciss wird bei kurzgeschlossener Drain-Source-Strecke zwischen
Gate und Source bestimmt. Daher entspricht Ciss gemäß (2.4) der Parallelschaltung aus
Gate-Source- und Gate-Drain-Kapazität.
Ciss = CGS +CGD (2.4)
Die Eingangskapazität muss vor dem Einschalten des Transistors bis zur Threshold-
Spannung UGS(th) aufgeladen und vor dem Ausschalten auf die Plateau-Spannung uPlateau
entladen werden. Daher hat die Impedanz der Treiberschaltung LG und RG, die Größe des
Gate-Stroms iG sowie die Kapazität von Ciss einen direkten Einuss auf die Ein- und Aus-
schaltverzögerungen und damit auf die Schaltverluste.
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Die Ausgangskapazität Coss kann bei kurzgeschlossener Gate-Source-Strecke zwischen
Drain und Source bestimmt werden. Daher entsprichtCoss gemäß (2.5) der Parallelschaltung
aus Drain-Source- und Gate-Drain-Kapazität.
Coss = CDS +CGD (2.5)
Die Kapazität von Coss ist hauptsächlich bei weich schaltenden Anwendungen
interessant, da sie zur Resonanzkapazität addiert werden muss und damit Einuss auf die
Resonanzfrequenz des Schwingkreises haben kann.
Abschließend kann noch die RückwärtsübertragungskapazitätCrss zwischen den Drain-
und Gate-Anschlüssen bestimmt werden, wobei der Source-Anschluss mit der Masse ver-
bunden ist. Demnach entsprichtCrss der Gate-Drain-Kapazität und wird oft auch als Miller-
Kapazität bezeichnet. Die Größe von Crss ist einer der entscheiden Parameter bei der
Betrachtung der Schaltverluste, da dieser im hart geschalteten Betrieb erheblichen Einuss
auf die Anstiegs- und Abfallzeiten der Drain-Source Spannung hat.
Neben den genannten Kapazitäten beeinussen auch die Induktivitäten des Gehäuses
sowie der Bonddrähte das Schaltverhalten. Dabei muss zwischen der Gate-Induktivität und
der Drain- bzw. Source-Induktivität unterschieden werden. Die Gate-Induktivität begrenzt
die Änderung des Gate-Stroms und die Drain- bzw. Source-Induktivitäten haben Einuss
auf den Laststrom.
Für schnelles Schalten optimierte Gehäuse haben neben den drei üblichen Anschlüs-
sen noch einen zusätzlichen vierten Treiber-Source-Anschluss SG, wie in Abbildung 2.4
skizziert. Dabei werden zusätzliche Bonddrähte vom Chip zu dem Anschluss geführt und
dadurch die beiden Source-Anschlüsse induktiv entkoppelt. Somit soll verhindert werden,
dass Störungen aus dem Leistungspfad in den Ansteuerpfad einkoppeln. Je nach Hersteller
wird dies als Kelvin-Source oder Driver-Source bezeichnet.
Da die Schaltverlustenergie jeweils beim Ein- und Ausschalten in Wärme umgesetzt wird,
ist die Schaltverlustleistung Plosssw gemäß (2.6) direkt proportional zur Schaltfrequenz fsw.
Plosssw = (Eon + Eo) · fsw (2.6)
Bei sehr hohen Schaltfrequenzen übersteigt die Schaltverlustleistung die thermisch
maximal abführbare Verlustleistung der Transistoren. Deshalb ist ein solcher Betrieb
physikalisch nicht mehr umsetzbar. Um dennoch Wechselrichter mit Schaltfrequenzen





Um einen ezienten Betrieb des Wechselrichters zu gewährleisten und um die maximal
abführbare Verlustleistung der Leistungstransistoren nicht zu überschreiten, müssen die
Durchlass- und die Schaltverluste minimiert werden. Dies kann durch Schaltentlastungs-
verfahren umgesetzt werden. Mittels Nullspannungs- (ZVS - engl. „zero voltage switching“)
und Nullstromschaltens (ZCS - engl. „zero current switching“) ist es möglich, die
Überlappung von Transistorstrom und -spannung stark zu reduzieren. Beim ZVS wird der
Transistor erst eingeschaltet, wenn die Spannung über ihm vollständig abgebaut ist. Beim
Ausschalten hingegen wird der gesamte Laststrom abgeschaltet und auf die Ausgangs-
kapazität des Transistors kommutiert. Beim ZCS wird der Transistor erst abgeschaltet,
wenn der Laststrom vollständig auf die Freilaufdiode kommutiert ist. Dadurch werden die
Transistoren immer unter Spannung eingeschaltet und es entstehen hohe Schaltverluste.
Insbesondere wenn MOSFETs eingesetzt werden, spielen die Einschaltverluste eine überge-
ordnete Rolle, da diese üblicherweise deutlich größer als die Ausschaltverluste sind. Somit
bietet ZVS größere Vorteile in Hochfrequenzwechselrichtern als ZCS [37]. Daher wird in
dieser Arbeit lediglich der ZVS-Betrieb näher betrachtet. Aus diesem Grund sind für die
Wechselrichterauslegung lediglich die Ausschaltverluste von Bedeutung. Bei sehr hohen
Schaltfrequenzen muss neben der Vermeidung von Einschaltverlusten auch die Ausschalt-
verlustleistung minimiert werden. Dies lässt sich mit externen Entlastungskapazitäten Cp
(engl. snubber capacitor) parallel zur Drain-Source-Strecke der FETs erreichen. Dadurch
reduziert sich die Flankensteilheit der Drain-Source-Spannung und die Abfallzeit des
Drain-Stroms wird minimiert. Somit wird das Produkt aus Transistorstrom und -spannung
minimal. Abbildung 2.5 zeigt die prinzipiellen Kurvenverläufe des Ausschaltvorgangs mit
Cp, wobei iSn den Strom durch den Snubber-Kondensator Cp zeigt. Deutlich zu sehen ist,
dass die Überlappung der Drain-Source-Spannung und des Drain-Stroms reduziert wurde.
Beim Vergleich der Kurvenverläufe in Abbildung 2.5 mit denen vom hart
geschalteten Betrieb in Abbildung 2.3 (b) wird deutlich, dass sich durch den Einsatz vonCp
drei Punkte verändern. Zum ersten wird die Flankensteilheit der Drain-Source-Spannung
deutlich reduziert. Daraus resultiert die zweite Änderung: das Miller-Plateau ist stark ver-
kürzt. Wie Baliga für den hart geschalteten Betrieb analysiert [17], lädt der Gate-Strom
während des Miller-PlateausCGD auf, bis die Drain-Source-Spannung gleich der Eingangs-
spannung des Wechselrichters ist, da diese der Sperrspannung des ausgeschalteten
Zustandes entspricht. Im Gegensatz dazu beeinusst beim weichen Schalten mit Snubber-
Kondensator die Spannung über dem Snubber-Kondensator das Schaltverhalten und nicht
mehr die Eingangsspannung. Da die Flankensteilheit der Drain-Source-Spannung deut-
lich reduziert ist, ist der Punkt, an dem die Drain-Source-Spannung der Spannung über
dem Snubber-Kondensator entspricht, schnell erreicht. Dies resultiert in einer minimalen
Spannungsdierenz, auf welche CGD während des Miller-Plateaus geladen werden muss.
Daher gibt es beim Ausschalten mit Cp lediglich ein sehr kurzes Miller-Plateau.
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Abbildung 2.5: Idealisierte Kurvenverläufe für den Ausschaltvorgang eines Leistungs-
MOSFET mit externer Entlastungskapazität Cp.
Die dritte Änderung betrit die Abfallzeit des Drain-Stroms tfall. Diese ist üblicherweise
im Transistor-Datenblatt angegeben oder kann nach (2.7) berechnet werden [38], allerdings
nur für den hart geschalteten Betrieb ohne Cp.






Im Gegensatz zum harten Schaltbetrieb muss hier der Transistor jedoch nicht den Strom
abschnüren da dieser auf Cp kommutiert, weshalb die Abfallzeit deutlich kleiner ausfällt.
In Abbildung 2.6 (a) ist ein Brückenzweig mit den Bauteilen des Abschalt- und Kommutie-
rungsvorgangs gegeben. Dabei bezieht sich die Kommutierungsinduktivität Lkomm auf die





Abbildung 2.6: (a) Resultierender Schwingkreis für die Kommutierung des Laststroms auf
die Entlastungskondensatoren. (b) Detaillierte nicht ideale Kurvenverläufe
für den Ausschaltvorgang eines MOSFETs mit Snubber-Kapazität Cp.
Für den Ausschaltmoment kann ires als konstant angenommen werden, da dieser durch
Lres aufrechterhalten wird. Sobald sich der Kanalwiderstand erhöht, beginnt der Resonanz-
strom auf CDS zu kommutieren. Sobald die Impedanz von CDS und rDS anfängt zu steigen,
sinkt iD und es wird eine Spannung über der Kommutierungsinduktivität induziert. Somit
kann für diesen Moment (2.8) angenommen werden.
uCp(t) = uLkomm(t) + uCDS(t)




Über die Abfallzeit des Drain-Stroms kann das minimale diD(t)dt berechnet werden und
mit der Annahme, dass uCDS(t) = uCp(t) ≈ 0 gilt, kann die Kommutierungsgeschwindigkeit
nach (2.9) bestimmt werden.
diSn (t)
dt





Lkomm bildet mitCp undCDS einen Schwingkreis. Die Schwingung ist in Abbildung 2.6 (b)
qualitativ veranschaulicht. Die minimale Snubber-Kapazität kann nun mit Hilfe des Schwing-
kreises abgeschätzt werden. Es muss dafür gesorgt werden, dass die Schwingung ihr erstes
Minimum erst erreicht, wenn iD bereits unter Null gefallen ist. Durch das verkürzte Miller-
Plateau gilt in diesem Moment bereits uGS ≤ UGS(th). Daher sollten alle Ladungsträger aus
dem Kanal ausgeräumt sein und, sobald der Strom zu Null wird, wird der Kanal sperren. Bei
der anschließenden Schwingung pendelt lediglich Scheinleistung im Schwingkreis. Gemäß
(2.10) kann die Zeit für das erste Minimum der resonanten Schwingung berechnet werden.
t1.Min =
1




2 ·Cp +CDS (0V) +CDS (Uin)
) · 2 · Lkomm (2.10)
Ausgehend von der Abfallzeit des Drain-Stroms ergibt sich dann (2.11) für die minimale
Größe der Snubber-Kondensatoren. Die minimale Größe von Cp ist interessant, da nach




pi 2 · Lkomm −
(CDS (0V) +CDS (Uin))
2 (2.11)
Da (2.11) jedoch von vielen Parametern abhängt, welche bei der Auslegung der Schal-
tung zum Teil noch nicht bekannt sind, kann für die Berechnung der Ausschaltverluste
die von Hähre [12] hergeleitete Formel (2.12) angewendet werden. Allerdings werden die
tatsächlichen Verluste deutlich geringer ausfallen als die nach (2.12) bestimmten.
Eo =
Iˆ 2D · t2fall
12 · (Coss +Cp) (2.12)
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Abbildung 2.7 zeigt das Schaltbild eines Vollbrückenwechselrichters, welcher mit Hilfe des
Serienschwingkreises sowie den parallelen Snubber-Kondensatoren schaltentlastet
betrieben werden kann. Dazu werden die Transistoren mit einer festen Tacktung
angesteuert und die Resonanzinduktivität Lres genutzt um die ZVS-Bedingung zu erfüllen.
Der in Lres eingeprägte Resonanzstrom ires entlädt die jeweilige Drain-Source-Spannung
vollständig über den Ausgangskapazitäten Coss + Cp, bevor die Transistoren eingeschaltet
werden. Dadurch ist es möglich, die in den Transistorausgangskapazitäten gespeicherte
Energie nicht im Kanalwiderstand des Transistors in Wärme umzusetzen, sondern zum
Wechselrichterausgang zu speisen.
Abbildung 2.7: Schaltplan eines schaltentlasteten Vollbrückenwechselrichters (M1 bis M4)
mit Serienschwingkreis (Cres und Lres), Snubber-Kondensatoren (Cp) und
Lastwiderstand (Rload).
ZVS kann dann erreicht werden, wenn die Schaltfrequenz des Wechselrichters oberhalb
der Resonanzfrequenz fres des Schwingkreises liegt und der Phasenwinkelφ des Laststroms
ausreichend groß ist, um die AusgangskapazitätenCoss+Cp innerhalb der Kommutierungs-
zeit tkomm umzuladen. Daher muss gemäß (2.13), die durch den Resonanzstrom während des
Kommutierungsvorgangs transportierte Ladung mindestens so groß sein wie die Summe
der in der Ausgangskapazität gespeicherten Ladung.




ires ist der Mittelwert des während der Kommutierungszeit tkomm durch die Induktivität
Lres ießenden Stroms und die eingangsseitige Gleichspannung (engl. direct current, DC)
Uin. Die Kommutierungszeit tkomm ist in diesem Fall als die Länge der Zeitintervalle (b) und
(d) aus Abbildung 2.8 deniert.
Die Schaltintervalle (a) bis (d) in Abbildung 2.9 veranschaulichen das Funktionsprinzip
des ZVS-Vollbrückenwechselrichters. Die idealisierten Kurvenverläufe der Ausgangs-
spannung uout, des Resonanzstroms ires mit den Gate- und Drain-Source-Spannungen der
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Transistoren M1 bis M4 sind in Abbildung 2.8 dargestellt. Beginnend beim Intervall (a),
sind die Transistoren M1 und M4 eingeschaltet und leiten den Resonanzstrom durch den
Schwingkreis und die Last. Die Transistoren M2 und M3 sind ausgeschaltet und sperrenUin.
Mit dem Ausschalten von M1 und M4 beginnt Schaltintervall (b). Der Resonanzstrom kom-
mutiert von M1 und M4 auf die jeweiligen Ausgangs- und Snubber-Kondensatoren, was zu
einem Anstieg der Drain-Source-Spannungen uDS M1 und uDS M4 führt. Gleichzeitig werden
die Ausgangs- und Snubber-Kondensatoren vonM2 undM3 entladen und der Strom beginnt
auf die Body-Dioden zu kommutieren. Diese Umladung muss vor dem Nulldurchgang des
Resonanzstroms abgeschlossen sein, um ZVS zu realisieren. Sobald die Body-Dioden von
M2 und M3 den Strom übernommen haben können M2 und M3 eingeschaltet werden und es
beginnt Schaltintervall (c). Schaltintervall (c) ist äquivalent zu Schaltintervall (a) mit dem
Unterschied, dass anstelle von M1 und M4 die Transistoren M2 und M3 eingeschaltet sind
und der Resonanzstrom ein anderes Vorzeichen hat. Ebenso verläuft der Übergang von
Schaltintervall (c) über (d) zu (a) äquivalent zum Übergang von (a) zu (c) ab.
Abbildung 2.8: Kurvenverläufe des Vollbrückenwechselrichters mit Resonanzkreis am Aus-
gang und Betrieb unter Einhaltung der ZVS-Bedingung.
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Abbildung 2.9: Schaltintervalle (a) bis (d) zur Veranschaulichung der Strompfade und der






Im folgenden Kapitel werden zunächst die theoretischen Schritte vorgestellt, welche bei der
Auslegung von MHz-Hochleistungswechselrichtern beachtet werden müssen. Anschlie-
ßend werden Maßnahmen zur Optimierung von Hochfrequenzwechselrichtern analysiert,
welche umgesetzt werden müssen um die Ausgangsleistung steigern zu können. Dann
werden die Auslegungsschritte für eine 25 kW- sowie für eine 2,5 kW-Einheit ausgeführt
und mittels Simulation veriziert. Abschließend wird die Vorgehensweise zur Realisierung
einer Kaskadenschaltung vorgestellt und es werden die theoretischen Überlegungen
simuliert.
3.1 Bauteilgütezahlen
Abgesehen von den üblichen Datenblattwerten, wie maximale Sperrspannung, maxima-
ler Durchlassstrom und Durchlasswiderstand, können für den Vergleich der Transistoren
bauteilspezische Gütezahlen (engl. gure of merit, FOM) gemäß [39] herangezogen
werden. Für den hart geschalteten Betrieb wurden folgende drei Gütezahlen deniert. Die
klassische Bauteilgütezahl (FOM) (3.1), die Hochfrequenzgütezahl (engl. Baliga high
frequency FOM, BHFFOM) (3.2) [40] und die neue Hochfrequenzgütezahl (engl. new high
frequency FOM, NHFFOM) (3.3) [39].









Da es jedoch nur wenig praktikabel ist, für den hart geschalteten Betrieb denierte FOMs
zur Bewertung von Bauteilen und Bauteiltechnologien in resonanten und weichschaltenden
Anwendungen zu vergleichen, werden diese FOMs hier nicht weiter betrachtet. Stattdessen
wird die „soft-switching“ FOM angewendet. Diese wurde von Reusch [41] gemäß (3.4) als




) · RDS(on) (3.4)
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Diese berücksichtigt neben der Gate-Ladung QG und dem Durchlasswiderstand RDS(on)
auch die Ausgangskapazität Coss. Allerdings kann selbst diese soft-switching FOM nicht
uneingeschränkt angewendet werden, da entscheidende Parameter wie der interne Gate-
Vorwiderstand oder die Gehäuseinduktivitäten nicht berücksichtigt werden. Dennoch
werden die FOMss-Werte für die Bauteilauswahl verglichen, da damit vergleichbare Zahlen-
werte generiert werden können, zumindest bei der Verwendung von identischen Gehäusen.
3.2 Gate-Treiber
Ein weiterer Punkt, welcher mit steigender Schaltfrequenz immer entscheidender wird, ist




· ∆U 2G · fsw (3.5)
Dabei ist ∆UG die Dierenz der Gate-Spannungen zum Ein- und Ausschalten und
∆UGDatenblatt die im Datenblatt angegebene Dierenz der Gate-Spannungen. Für den hart
geschalteten Betrieb wird die gesamte Gate-Ladung als Ansteuerleistung umgesetzt. Im
resonanten Betrieb ist die Gate-Ladung durch ZVS und die Snubber-Kondensatoren
reduziert. Um jedoch einen sicheren Betrieb auch für den Fall, dass die ZVS-Bedingung
nicht eingehalten werden kann, gewährleisten zu können, muss der Gate-Treiber sowie
dessen Versorgung für die komplette Gate-Ladung ausgelegt werden.
Die Ansteuerung der Transistoren wird mit Gate-Treiber-ICs umgesetzt. Diese werden
gemäß dem Schaltplan in Abbildung 3.1 mit den beiden SpannungslevelnUGS(on) undUGS(o)
sowie mit den logischen Schaltsignalen versorgt. Die Schaltung sieht eine Unterscheidung
zwischen den externen Gate-Vorwiderständen für das Ein- und Ausschalten vor. Hierfür
ist auf dem Hin- und Rückweg jeweils ein Gate-Vorwiderstand mit antiparalleler Schottky-
Diode platziert. Die beiden Zener-Dioden sind zum Schutz des Gates vor Überspannung
vorgesehen. Diese sind im Layout möglichst dicht an den Gate-Anschlusspins zu platzieren.
Abbildung 3.1: Schaltplan der Gate-Treiberschaltung zum Betrieb der Transistoren mit den
beiden Spannungsleveln UGS(on) und UGS(o).
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Die Leistungsversorgung der Gate-Treiber muss für die high-side FETs potentialgetrennt
realisiert werden. Um für alle Schalter die gleichen Betriebsparameter zu gewährleisten,
wurde auch die Versorgung für die low-side Transistoren potentialgetrennt ausgeführt. Die
Gate-Treiberversorgung wurde mit Ringkernen mit sequenzieller Wicklung umgesetzt [12,
42], um die kapazitive Kopplung zwischen den Wicklungen zu minimieren.
3.3 Schwingkreisberechnung für
Vollbrückenwechselrichter mit Serienschwingkreis
Für die Schwingkreisauslegung werden die Betriebsparameter, wie Schalt- und Resonanz-
frequenz fsw und fres, Ausgangsleistung Pload und Phasenwinkel φ, des Wechselrichter-
systems bestimmt. Die Vorgehensweise zur Auslegung des Schwingkreises wurde von
Kazimierczuk ausführlich beschrieben [43]. Hier werden daher nur die wichtigsten
Berechnungsschritte nochmals wiederholt.
Die Resonanzfrequenz fres des Schwingkreises wird gemäß (3.6) berechnet.
fres =
1
2pi · √Lres ·Cres
(3.6)
Der Wechselrichterwiderstand R kann nach (3.7) berechnet werden.
R = Rload + 2 · RDS(on) + rLres + rCres (3.7)
Die Schwingkreisgüte QL für den Serienschwingkreis wird gemäß (3.8) berechnet. Die
Schwingkreisgüte steht für das Verhältnis zwischen der Blindleistung, welche im Schwing-
kreis gespeichert ist, und der Wirkleistung, welche der Last zur Verfügung gestellt wird.
QL =











Über die DC-Eingangsspannung Uin und den Wechselrichterwiderstand kann
der DC-Eingangsstrom Iin nach (3.9) bestimmt werden.
Iin =
8 ·Uin








Sowie die Eingangsleistung nach (3.10) über die Schwingkreisimpedanz Zres.
Pin =
8 ·U 2in · R












3 Auslegung von MHz-Hochleistungswechselrichtern mit großer Leistung
Die Strom- und Spannungsbelastung der passiven Komponenten des Schwingkreises
kann nach (3.11) bis (3.13) berechnet werden.
Iˆres =
4 ·Uin














































DaKazimierczuk keine Snubber-Kondensatoren zur Minimierung der Ausschaltverluste
einsetzt, muss zusätzlich zur Erfüllung der ZVS-Bedingung (3.14) eingehalten werden [12,
43].
Iˆres =




cos (2pi · fsw · to − φ) − cos (2pi · fsw · tδ − φ) (3.14)
Abschließend kann die Ausgangsleistung nach (3.15) bestimmt werden.
Pload =
8 ·U 2in · Rload











3.4 Optimierung der Wechselrichter
Die bisher vorgestellten Methoden zur Minimierung der Schaltverluste und der daraus
resultierenden Steigerung der Schaltfrequenz wurden in ähnlicher Form von Hähre
eingesetzt [12]. Um jedoch Wechselrichter mit Ausgangsleistungen deutlich über 1 kW
realisieren zu können, müssen weitere Schritte zur Minimierung der Verluste umgesetzt
werden. Dies bezieht sich zum einen auf die Schaltverluste, welche unter anderem durch für
den HF-Betrieb optimierte Gehäusebauformen reduziert werden können, aber auch auf die
Verluste in den passiven Komponenten des Schwingkreises sowie des DC-Zwischenkreises.
Diese Optimierung muss einerseits vorgenommen werden, um einen hohen Wirkungsgrad
zu erzielen. Sie ist aber vor allem notwendig, um die hohe Ausgangsleistung überhaupt rea-
lisieren zu können. Sobald die Verluste die maximal abführbare Verlustleistung übersteigen,
kann die Ausgangsleistung nicht weiter erhöht werden.
Die Schaltverluste lassen sich wie in Abschnitt 2.2 beschrieben durch kleine Bauteil-
kapazitäten reduzieren. Allerdings kann die Chipäche nicht beliebig weit reduziert
werden, da dadurch der Durchlasswiderstand erhöht wird. Um dennoch die Schaltverluste
weiter reduzieren zu können, müssen die Schaltvorgänge möglichst ezient gestaltet
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werden. Dies kann durch Gehäuse, welche für hochfrequentes Schalten optimiert sind,
sowie ein optimiertes Leiterplattendesign erreicht werden. Die Gehäuse zeichnen sich durch
möglichst kurze Anschlusspins, eine horizontale Positionierung auf der Platine sowie durch
einen Treiber-Source-Anschluss aus. Durch die kurzen Anschlusspins und die horizontale
Positionierung können niederinduktive Kommutierungspfade realisiert werden, was in
reduzierten Überspannungen resultiert. Durch den Treiber-Source-Anschluss wird verhin-
dert, dass Oszillationen und Störungen aus dem Leistungspfad in den Ansteuerpfad koppeln
können und umgekehrt. Dadurch kann parasitäres Wiedereinschalten der Transistoren
verhindert werden.
Bei der Optimierung des Leiterplattendesigns müssen Methoden der Leistungselektronik
mit Methoden der Hochfrequenztechnik kombiniert werden, was Hähre [12] versäumt
hat. Dieser gestaltete seine Wechselrichter lediglich nach den Methoden der Leistungs-
elektronik und konnte keinen Wirkungsgrad über 90% erreichen. Für eine gute HF- Platinen-
design sind zusätzlich folgende Punkte zu beachten:
• Alle Verbindungen des Leistungspfades sollten möglichst großächig und auf
mehreren Lagen ausgeführt sein. Die Lagen sind durch umlaufende Durch-
kontaktierungen miteinander zu verbinden.
• Zur Reduzierung der Kommutierungsinduktivität sollten der Hin- und Rückweg
eines Stromkreises immer als Striplines ausgeführt werden. Das heißt, dass die
eine Verbindung auf der Oberseite der Platine platziert wird, während die andere
Verbindung auf der Unterseite mit den exakt gleichen Abmessungen und direkt
darunter angeordnet wird.
• Zur Abschirmung von Messschaltungen sind die Masseächen durch eine Aneinan-
derreihung von Durchkontaktierungen zu unterbrechen, um die jeweiligen Strom-
pfade festzulegen.
• Um Reexionen zu vermeiden, sollten scharfe Kanten vermieden werden. Daher
sollten alle Ecken und Kurven von Leiterbahnen mit Radien versehen werden. Dies
gilt auch für die Gestaltung der Masseächen. Zu Veranschaulichung des Eekts
durch scharfe Kanten in ächigen Leitern ist in Abbildung 3.2 (a) eine Kupfer-
platte zur Verbindung mehrerer Vakuumkondensatoren gezeigt. Abbildung 3.2 (b)
zeigt ein Wärmebild derselben Kupferplatte beim Betrieb des Wechselrichters bei
3 MHz. Durch Reexion und überlagerte Ströme kommt es in der rechten oberen Ecke
zu einer Erwärmung der Platte.
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(a)
(b)
Abbildung 3.2: Zur Veranschaulichung des Resultats eines schlechten Leiterplattendesigns
ist in (a) ein Foto einer Kupferplatte zur Verbindung mehrerer Vakuum-
kondensatoren gezeigt, welche als Schwingkreiskapazität eingesetzt
werden, und in (b) ein Wärmebild der Kupferplatte beim Betrieb des
Wechselrichters bei 3 MHz.
Werden die oben genannten Punkte berücksichtigt, werden beim Schalten weniger hoch-
frequente Oszillationen angeregt. Dadurch können die Verluste in den passiven Komp-
onenten reduziert werden, da die Oszillationen im DC-Zwischenkreis sowie im Schwing-
kreis geltert werden. Die Verluste in den passiven Komponenten können durch eine
Vergrößerung der Snubber-Kondensatoren und damit Verringerung der Kommutierungs-
geschwindigkeit weiter reduziert werden. Hierbei muss ein Kompromiss gefunden werden,
da der Blindleistungsanteil erhöht werden muss, um mit größeren Snubber-Kondensatoren
dennoch die ZVS-Bedingung erfüllen zu können, was zu höheren Durchlassverlusten führt.
In dieser Arbeit wurden die Snubber-Kondensatoren so dimensioniert, dass die Spannungs-
anken der Wechselrichter im Nennbetrieb 10 V/ns nicht überschreiten.
Ein weiterer Punkt, welcher bei der Optimierung von Wechselrichtern zu beachten ist,
ist die Auslegung des Schwingkreises. In Abschnitt 3.3 wurde die Schwingkreisberechnung
nach Kazimierczuk vorgestellt, welche auch von Hähre angewandt wurde [12, 43]. Ein
entscheidender Parameter ist dabei die Schwingkreisgüte QL, welche das Verhältnis aus
im Schwingkreis oszillierenden Blindleistung zur Ausgangsleistung vorgibt. Für eine ge-
gebene Lastwiderstand Rload kann die Schwingkreisgüte nach (3.8) über das Verhältnis aus
Resonanzinduktivität Lres zur Resonanzkapazität Cres bestimmt werden. Wie in
Abschnitt 2.6 beschrieben ist für den ZVS-Betrieb immer ein gewisser Blindleistungsanteil
nötig, um die Ausgangskapazität der Transistoren sowie die Snubber-Kondensatoren vor
dem Einschalten zu entladen. Gemäß Kazimierczuk sollte QL ≥ 2 gewählt werden, um
einen sinusförmigen Resonanzstrom zu erhalten, aus diesem Grund wählte Hähre QL ≥ 3
[12, 43]. Diese Auslegung resultiert allerdings in einer großen Resonanzinduktivität, einer
kleinen Resonanzkapazität sowie einem erheblichen Blindleistungsanteil. Der große Blind-
leistungsanteil führt zu einem hohen Resonanzstrom, was die Leitungsverluste im Schwing-
kreis und die Durchlassverluste in den Transistoren erhöht. Des Weiteren konnte in [44]
28
3.4 Optimierung der Wechselrichter
gezeigt werden, dass sich die Verluste in den Kapazitäten durch den Einsatz geeigneter
Bauteile, Glimmer- beziehungsweise Vakuumkondensatoren, eektiv reduzieren lassen.
Dies ist bei Spulen mit großen Induktivitäten deutlich schwieriger. Um eine hohe Wechsel-
richterezienz zu erzielen wurde hier QL = 0,8 gewählt, wobei gezeigt werden konnte,
dass der Resonanzstrom dennoch annähernd sinusförmig ist und der Blindleistungsan-
teil ausreicht um die ZVS-Bedingung zu erfüllen [45–47]. Zur Veranschaulichung sind in
Abbildung 3.7 beziehungsweise 3.12 die Frequenzspektren der Resonanzströme mit
QL = 0,8 und QL = 5 gegenübergestellt.
Bei der Betrachtung der Verluste der induktiven Komponenten muss zwischen den Kern-
verlusten und den Verlusten in den Wicklungen unterschieden werden. Ab einer Frequenz
von ca. 500 kHz werden die Kernverluste in den induktiven Bauelementen durch die
spezischen Verluste des Kernmaterials bestimmt und nicht über die Sättigungsussdichte
[37, 48]. Daher kommen in dieser Arbeit für die Herstellung der HF-Spulen
und der HF-Transformatoren Kerne aus Eisenpulver zum Einsatz. Diese bestehen aus Pulver
-partikeln, welche von einer Isolationsschicht umgeben sind und in Formen verpresst
werden. Die sehr kleinen, isolierten Partikel führen zu einer Minimierung der Wirbelströme
sowie einem über das gesamte Volumen verteilten Luftspalt [49, 50]. Gleichzeitig bleibt
jedoch die hohe Sättigungsinduktion des Eisens erhalten, allerdings auf Kosten einer ge-
ringen Permeabilität. Die geringe Permeabilität resultiert in einer niedrigen Induktivitäts-
konstante AL, diese gibt für einen spezischen Kern die Induktivität pro Quadratwindung
an. Somit muss ein niederpermeabler Kern mit einer größeren Windungszahl ausgeglichen
werden.
Die Verluste in den Wicklungen werden im hier betrachteten Frequenzbereich durch den
Skin- und den Proximity-Eekt beeinusst. Der Skin-Eekt beschriebt dabei die Strom-
verdrängung im Inneren des Leiters und der Proximity-Eekt die Stromverdrängung von
benachbarten Leitern. Die Skin-Tiefe δ kann nach (3.16) in Abhängigkeit der material-
spezischen Leitfähigkeit ρ und Permeabilität µr berechnet werden [48].
δ (f ) =
√
ρ
pi · f · µ0µr (3.16)
Der Skin-Eekt kann durch den Einsatz von HF-Litze kompensiert werden. Dies wurde
von Hähre umgesetzt [12]. Allerdings hat bereits 1943 Terman gezeigt, dass die
Verwendung von HF-Litze nur bis 2 MHz sinnvoll ist, da oberhalb von 2 MHz die Strom-
verdrängung in benachbarten Leitern durch den Proximity-Eekt in HF-Litzen dominiert
[51]. Aus diesem Grund wurde in dieser Arbeit keine HF-Litze eingesetzt und für die
Herstellung der Induktivitäten Kupferlackdraht, Kupferrohr oder Schaltlitze verwendet.
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3.5 Ansteuerung
Die Ansteuerung der Wechselrichter ist im Blockschaltbild in Abbildung 3.3 veranschau-
licht. Die Ansteuereinheit ist dabei auf einem frei programmierbareren IC (engl. Field
Programmable Gate Array, FPGA) implementiert. Für die Generierung der Gate-Signale
werden die Schaltfrequenz fsw sowie die Totzeit ttot vorgegeben und das Ansteuerprogramm
errechnet die Schaltzeitpunkte für die vier FETs. Die ZVS-Überwachung, welche in
Abschnitt 3.6 vorgestellt wird und im FPGA der Ansteuerung implementiert ist, benötigt
die DC-Eingangsgrößen sowie die Nulldurchgänge des Resonanzstroms und der Ausgangs-
spannung. Daher werden die Werte vom Wechselrichter an die Ansteuerung übermittelt.
Abbildung 3.3: Blockschaltbild der Wechselrichteransteuerung mit ZVS-Überwachung.
3.6 ZVS-Überwachung
Die Verletzung der ZVS-Bedingung führt innerhalb kürzester Zeit zur Zerstörung des
Wechselrichters. Daher wurde in der 25 kW-Einheit eine ZVS-Überwachung implementiert.
Die ZVS-Überwachung ist mit passiven Schaltungen zur Erkennung der Nulldurchgänge
der Ausgangsspannung und des Resonanzstroms umgesetzt [12]. Die Schaltpläne sind in
Abbildung 3.4 gezeigt.
Um den Nulldurchgang der Spannung zu erfassen, werden die Drain-Source-Spannungen
der beiden low-side MOSFETs, uDS M2 sowie uDS M4, erfasst und mittels Komparator
verglichen. Zur Sperrung der hohen Spannungen, welche an der Messschaltung anliegen,
solange M2 bzw. M4 sperren, sind 1200 V-SiC-Schottky-Dioden vorgesehen (D1 und D2).
Sobald die Ausgangsspannung eines Brückenzweiges abfällt, wird die Eingangskapazität
des Komparators über den MOSFET entladen und die Eingangsspannung beginnt zu fallen.
Gleichzeitig steigt die Spannung des anderen Brückenzweiges und mit ihr die Spannung






Abbildung 3.4: Schaltpläne der passiven Schaltungen für die ZVS-Überwachung. (a) zeigt
die Spannungsnulldurchgangserkennung und (b) die Stromnulldurchgangs-
erkennung [12].
Die Stromnulldurchgänge werden mittels eines Stromwandlers, welcher über Schottky-
Dioden abgegrien wird, bestimmt. Über das Wicklungsverhältnis des Stromwandlers und
die Schottky-Dioden kann die Spannung am Eingang des Komparators eingestellt
werden. Der Wechselstrom induziert ein Wechselfeld im Stromwandler. Dies resultiert in
einer Wechselspannung am Komparator-Eingang und damit auch am Komparator-Ausgang.
Die beiden Ausgangssignale können direkt an die Logik-Eingangspins der Ansteuereinheit
übertragen werden, wie im Blockschaltbild in Abbildung 3.3 veranschaulicht.
Über den DC-Eingangsstrom und die DC-Eingangsspannung des Wechselrichters
kann der aktuelle Betriebspunkt und damit die entsprechende Ausgangsleistung für ein
bekanntes Wechselrichtersystem bestimmt werden. Mit diesen Größen kann der Phasen-
winkel sowie die Zeitverzögerung der Messschaltungen ∆tu und ∆ti bestimmt werden.
Mit Hilfe dieser Parameter können die Zeitfenster für die Gate-Signale festgelegt werden.
Der Zeitplan für die Implementierung der ZVS-Überwachung in der Ansteuereinheit ist in
Abbildung 3.5 dargestellt. Mit der steigenden Flanke des Gate-Signals wird ein Zähler
(„counter“) gestartet, um zu überprüfen ob das vorgegebene Zeitfenster eingehalten wurde.
Dieser überbrückt zunächst die Zeitverzögerung des Gate-Signals ∆tGate und wartet bis
die Signale für die Nulldurchgänge von Strom und Spannung ankommen. Dadurch kann
überprüft werden, ob der letzte Einschaltvorgang zwischen dem Spannungs- und dem
Stromnulldurchgang stattgefunden hat und damit ob die ZVS-Bedingung erfüllt wurde.
Ergänzend kann für den Fall, dass die ZVS-Bedingung nicht erfüllt wurde, geprüft werden,
welche der beiden Grenzen verletzt wurde und die Gate-Signale entsprechend nachgeregelt
werden.
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Abbildung 3.5: Zeitplan für die Implementierung der ZVS-Überwachung.
Der Nachteil dieses Verfahrens ist, dass viele Parameter bestimmt und im Ansteuer-
programm implementiert werden müssen, da die Zeitverzögerungen und Totzeiten für
unterschiedliche Arbeitspunkte variieren. Der entscheidende Vorteil ist jedoch, dass nur
Gleichstrom und -spannung am Eingang des Wechselrichters zu bestimmen sind und nicht
die hochfrequenten Ströme und Spannungen in Echtzeit abgetastet und ausgewertet
werden müssen.
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3.7 Auslegung der 25 kW-Einheit
Im nachfolgenden Abschnitt werden die beschriebenen Schritte für die 25 kW-Einheit
umgesetzt und anschließend die Ergebnisse durch elektrische und thermischen
Simulationen veriziert.
3.7.1 Schwingkreisberechnung
Die nachfolgenden Berechnungen werden gemäß Abschnitt 3.3 nach [43] durchgeführt. Die
resultierenden Werte sind in Tabelle 3.1 gegeben. Hierfür wurde gemäß den Erklärungen in
Abschnitt 3.4 die Schwingkreisgüte zu QL = 0,8 gewählt und der Phasenwinkel nach [43]
zu φ = 30◦. Über eine Wirkungsgradschätzung von ηges = 90% kann die Eingangsleistung




= 27,78 kW (3.17)
Mit der Eingangsspannung und der Eingangsleistung kann die Eingangsimpedanz des
Wechselrichters nach (3.18) berechnet werden.
R =
8 ·U 2in
pi 2 · Pin · cos
2(φ) = 8 · (800 V)
2
pi 2 · 27,78 kWcos
2(30◦) = 14,00Ω (3.18)
Aus der Eingangsimpedanz und dem angenommenem Wirkungsgrad kann die
Lastimpedanz nach (3.19) berechnet werden.
R′load = ηges · R = 12,60Ω (3.19)
Da für den Betrieb der Wechselrichter lediglich eine 50Ω-Hochfrequenzlast zur
Verfügung stand, muss nach (3.20) ein Transformator mit einem Übersetzungsverhältnis






Die Impedanz des Schwingkreises kann nach (3.21) aus der Dierenz von Eingangs-
impedanz und Lastwiderstand berechnet werden.
rres = R − R′load = 1,40Ω (3.21)
Die Resonanzfrequenz kann nach (3.22) über die Phasenwinkel, die Schwingkreisgüte
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Mit der Schwingkreisgüte und der Resonanzfrequenz kann nach (3.23) beziehungsweise
(3.24) die Größe der passiven Komponenten des Schwingkreises berechnet werden.
Lres =
QL · R
2pi · fres = 1,02 µH (3.23)
Cres =
1
2pi · fres ·QL · R = 8,09 pF (3.24)
Abschließend kann die maximale Strom- und Spannungsbelastung der Schwingkreis-
komponenten nach (3.25) beziehungsweise (3.26) berechnet werden.
UˆLres = UˆCres =
4 ·Uin ·QL
pi





= 62,98 A (3.26)
Tabelle 3.1: Resultierende Werte der Schwingkreisauslegung für die 25 kW-Einheit.
Vorgaben Resultierende Parameter
Pload 25,00 kW Pin 27,78 kW
ηges 90% Iin 34,73 AUin 800 V
fsw 2,5 MHz fres 1,756 MHz








Die Schwingkreisauslegung liefert die Parameter für die Auswahl der Transistoren für das
SMPD-Halbbrückenmodul, dabei sind folgende Punkte entscheidend:
• Versorgungsspannung:
Um die Strombelastung aller Komponenten möglichst gering zu halten, wird die
Versorgungsspannung möglichst hoch gewählt. Da die meisten SiC-MOSFETs eine
maximale Sperrspannung von 1200 V haben, wurde eine Eingangsspannung von
Uin = 800 V gewählt.
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• Stromtragfähigkeit:
Gemäß [43] müssen Transistoren mit einer Eektivstromtragfähigkeit von
mindestens ID = 36 A sowie einem Maximalstrom über 95 A ausgewählt werden,
um die angepeilten 25 kW Ausgangsleistung bei einer Eingangsspannung von 800 V
umsetzen zu können.
In Tabelle 3.2 sind die wichtigsten Datenblattangaben von SiC-Leistungstransistoren auf-
gelistet, die für den Einsatz im SMPD-Modul in Frage kommenden. Es wurden sieben MOS-
FETs und drei JFETs von unterschiedlichen Herstellern für den Vergleich gewählt. Da die
Module während eines Kooperationsprojektes speziell für diese Anwendung entworfen und
von IXYS gefertigt wurden, wäre es auch möglich gewesen kleine Chips, welche die oben
aufgeführten Mindestanforderungen alleine nicht erfüllen können, parallel einzusetzen.
Daher sind in Tabelle 3.2 auch kleinere Transistoren aufgeführt, inklusive der Anzahl der
mindestens benötigten parallelen Chips. Eine Parallelschaltung der FETs ist theoretisch
möglich, da der Durchlasswiderstand von SiC-Transistoren einen positiven Temperatur-
koezienten aufweisen. Dennoch kann es durch die hohen Schaltgeschwindigkeiten bei
einer Parallelschaltung zu Problemen bezüglich der Stromaufteilung sowie Symmetrisie-
rung der Ansteuerung kommen [52]. Mehrere Chips bieten jedoch den Vorteil, dass die
Wärmeverteilung im Modul verbessert wird. Des Weiteren kann die Ansteuerleistung auf
mehrere Gates aufteilt werden.
Bei der Betrachtung der Schaltverluste ist zu beachten, dass diese für den hart geschalte-
ten Betrieb angegeben sind und dass sich, aufgrund der unterschiedlichen Nennströme, die
Betriebsparameter, für welche die Verluste bestimmt wurden, unterscheiden. Neben den
Datenblattwerten sind in Tabelle 3.2 noch der durch die Parallelschaltung resultierende
Durchlasswiderstand RDS(on), die Durchlassverluste Plosscon(ID = 36 A) bei Nennleistung, die
FOMss-Werte, die Gate-Treiberleistung für fsw = 2,5 MHz, sowie der Temperaturkoezient
des Durchlasswiederstands gegeben. Des Weiteren ist die Zeit ∆tG(o) gegeben, diese ent-
spricht der Dauer welche benötigt wird um CGS mit IG von UGS(on) bis auf die Threshold-
Spannung UGS(th) zu entladen.
Die Temperaturkoezienten ∆RDS(on) (TKK) wurden in Abhängigkeit der Kühlkörper-
temperatur gemessen. Daraus lässt sich schließen, dass alle vermessenen Transistoren
prinzipiell parallelgeschaltet werden können und dass sich mit steigender Kühlkörper-
temperatur der Durchlasswiederstand deutlich erhöht, weshalb für ausreichende Kühlung
zu sorgen ist. Die benötigten Gate-Treiberleistung PGate für die Transistoren wurde nach
(3.5) für eine Schaltfrequenz von 2,5 MHz und∆UG = 23 V berechnet. Sie muss von der Gate-
Treiberversorgung zur Verfügung gestellt werden, was die Ezienz des Wechselrichter-
systems reduziert. Zusätzlich resultiert eine große Ansteuerleistung in einer Erwärmung
der Gate-Struktur, wodurch diese belastetet wird und degradieren kann.
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3.7 Auslegung der 25 kW-Einheit
Zusammenfassend können folgende Punkte festgehalten werden:
• Der Rohm SCT2080KE ist aufgrund des großen internen Gate-Vorwiderstandes für
den hochfrequenten Betrieb ungeeignet.
• Die beiden Microsemi MOSFETs, APT50SM121 bzw. APT40SM121, sowie der
Infineon JFET haben aufgrund ihrer großen Kapazitäten schlechte FOMss-Werte.
• Am besten sollten der C2M0025120D bzw. zwei UJN1205K FETs für die Anwendung
geeignet sein, wobei der MOSFET aufgrund der kapazitiven Ansteuerung sowie
seines selbstsperrenden Verhaltens zu bevorzugen ist.
3.7.3 Spice-Simulation
Zur Verizierung der errechneten Schwingkreisparameter sowie zur Untersuchung des
Schaltverhaltens wurde die Schaltung in Spice (LTspice XVII, Linear Technology
Corporation, USA) simuliert. Dabei wurde das Modell des C2M0025120D-Chips ohne
Gehäuse verwendet. Die simulierten Kurvenverläufe sind in Abbildung 3.6 gezeigt. Da
die ZVS-Bedingung eingehalten wird, der Resonanzstrom sinusförmig ist und die
angestrebte Ausgangsleistung in die Last gespeist wird, kann aus den Simulations-
ergebnissen geschlossen werden, dass die Schwingkreisberechnung korrekt war. Mit den
angegebenen Parametern sollte es daher möglich sein, den Wechselrichter zu realisieren.
Abbildung 3.6: Simulierte Kurvenverläufe des 25 kW-Vollbrückenwechselrichters bei
fsw = 2,5 MHz, Uin = 800 V, R′load = 9Ω, Cres = 8,0 nF, Lres = 1,0 µH und
Cp = 1500 pF.
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Aufgrund der mit QL = 0,8 niedriger gewählten Schwingkreisgüte ist die Kurvenform
des Resonanzstroms weiter vom idealen Sinus entfernt als bei QL ≥ 2. Zur Veranschauli-
chung ist in Abbildung 3.7 ein Vergleich der frequenzabhängigen Amplitude des simulierten
Resonanzstroms fürQL = 0,8 undQL = 5 dargestellt, dieser wurde mittels schneller Fourier-
Transformation (engl. fast Fourier transformation, FFT) berechnet. Demnach sind die Am-
plituden der Harmonischen der Schaltfrequenz deutlich erhöht. Dennoch ist die Grund-
schwingung um 25 dB höher als die dritte Oberwellen bei 7,5 MHz, somit kann immer noch
von einem sinusförmigen Signal gesprochen werden. Allerdings gilt es zu berücksichtigen,
dass der erhöhte Oberschwingungsgehalt zu mehr Verlusten in den Filtern führt und der
Abschirmaufwand steigt.
Abbildung 3.7: Vergleich der FFT-Plots des simulierten Resonanzstroms des SMPD-
Vollbrückenwechselrichters mitQL = 0,8 undQL = 5. Die Simulation wurde
jeweils mit fsw = 2,5 MHz, Uin = 800 V, R′load = 9Ω, und Cp = 1500 pF
durchgeführt, zusätzlich bei QL = 0,8: Cres = 8,0 nF und Lres = 1,0 µH
beziehungsweise bei QL = 5: Cres = 960 pF und Lres = 4,8 µH.
Neben den Kurvenverläufen können der Simulation die Spitzen- und Eektivwerte (engl.
root mean square, RMS) für die Auslegung der Bauteile entnommen sowie die Halbleiter-
verluste berechnet werden. Die Werte sind in Tabelle 3.3 gegeben. Dabei wurden die Halb-
leiterverluste gemäß (2.2) und (3.27) berechnet.
Plosssw = fsw ·
t2ˆ
t1
(uDS · iD) dt (3.27)
Mit den Integrationsgrenzen t1 und t2 nach [34] sind demnach Halbleiterverluste von
43 W je Transistor zu erwarten, was einer Halbleiterezienz von ηsc = 99,37% entspricht.
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Tabelle 3.3: Simulierte Strom- und Spannungswerte der 25 kW-Einheit mit den
C2M0025120D FETs im SMPD-Halbrückenmodul bei fsw = 2,5 MHz,
Uin = 800 V, R′load = 9Ω, Cres = 8 nF, Lres = 1 µH und Cp = 1500 pF.
RMS Max
Pload 27,35 kW 53,3 kW
ires 55,12 A ±77,0 A
uL res 4,11 kV ±6 kV
uC res 3,64 kV ±5,2 kV
iM 2 29,95 A 78,5 A
Plosssw 11,6 W
Plosscon 31,4 W
3.7.4 Thermische Simulation des SMPD-Moduls
Zur Untersuchung der Temperaturverhältnisse sowie der Wärmespreizung innerhalb des
SMPD-Moduls wurde eine thermische Simulation mit Creo Parametric 2.0 durchgeführt.
Als Basis wurden hierfür die Verlustleistungen aus der elektrischen Simulation zuzüglich
einer Sicherheitsreserve von 50% herangezogen. In Abbildung 3.8 sind die Ergebnisse der
thermischen Simulation gegeben, in (a) die Wärmeverteilung innerhalb des Moduls und in
(b) der Wärmeuss aus den SiC-Chips durch die beidseitig mit Kupfer beschichtete Keramik
(engl. Direct Bonded Copper, DCB) in den Kühlkörper. Bei einer Verlustleistung von 60 W
pro Transistor resultiert demnach eine Temperaturerhöhung von 78 K bei einer als kon-
stant angenommenen Kühlkörpertemperatur von 40◦C. Demnach wird bei der simulierten
Verlustleistung die maximale Chip-Temperatur der Transistoren nicht überschritten und
die Wärme ist gleichmäßig im Modul verteilt.
(a) Wärmeverteilung im Modul. (b) Wärmeuss durch die DCB in den Kühlkörper.
Abbildung 3.8: Ergebnisse der thermischen Simulation des SMPD-Moduls mit zwei 1200 V,
25 mΩ-SiC-MOSFET-Chips, mit Ploss = 60 W und TKK = 40◦C [53].
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3.8 Auslegung der 2,5 kW-Einheit
Wie bei der 25 kW-Einheit soll für die 2,5 kW-Einheit auch eine Vollbrückentopologie
gemäß dem Schaltplan in Abbildung 2.7 eingesetzt werden. Es wäre auch möglich die
2,5 kW-Einheit mit einer Halbbrückentopologie nachdem Schaltplan in Abbildung 3.9 zu
realisieren [45, 62, 63]. Es wurde jedoch gezeigt, dass der DC-Oset auf der Halbbrücken-
ausgangsspannung zu großen Ausgleichsströmen über die Koppelkapazität des Trans-
formators sowie zu erhöhten Ableitströmen über das geerdete Gehäuse führt [62]. Dies
resultiert in einer reduzierten Ezienz sowie einem erhöhten Abschirmungsaufwand.
Daher ist die größere Bauteilanzahl und das komplexere Leiterplattendesign der Voll-
brücke gerechtfertigt. Auch hier werden zunächst die Schwingkreisparameter berechnet,
anschließend die Transistoren ausgewählt und dann die Ergebnisse durch eine Simulation
veriziert.
Abbildung 3.9: Schaltplan eines schaltentlasteten Halbbrückenwechselrichters (M1 undM2)
mit Serienschwingkreis (Cres und Lres), Snubber-Kondensatoren (Cp) und
Lastwiderstand (Rload).
3.8.1 Schwingkreisberechnung
Für die Schwingkreisberechnung wurden äquivalent zur 25 kW-Einheit die Rechnungen
(3.17) bis (3.26) durchgeführt. Hierfür wurde wieder gemäß Abschnitt 3.4 die Schwingkreis-
güte zu QL = 0,8 gewählt und der Phasenwinkel nach [43] zu φ = 30◦ gewählt und ein
Wirkungsgrad von ηges = 90% angenommen. Die resultierenden Werte sind in Tabelle 3.1
gegeben. Dabei wurde die DC-Eingangsspannung auf 600 V reduziert, da es sich bei zwei
der für diese Einheit in Frage kommenden Transistoren um 900 V-Bauteile handelt.
40
3.8 Auslegung der 2,5 kW-Einheit
Tabelle 3.4: Resultierende Werte der Schwingkreisauslegung für die 2,5 kW-Einheit.
Vorgaben Resultierende Parameter
Pload 2,5 kW Pin 2,78 kW
ηges 90% Iin 4,63 AUin 600 V
fsw 2,5 MHz fres 2,36 MHz








Durch die guten Erfahrungen mit dem Schaltverhalten des SMPD-Moduls wurde bei der
Entwicklung der kleinen 2,5 kW-Einheit neben der Entwicklung des Wechselrichters auch
der Einuss des Transistorgehäuses auf das Wechselrichtersystem untersucht. Passender-
weise ist seit der Markteinführung von Cree’s Wolfspeed SiC-MOSFETs der dritten
Generation der 65 mΩ-SiC-MOSFET-Chip in drei verschiedenen Gehäusen erhältlich
(C3M0065090J im 7pin D2Pak (TO-263-7), C3M0065090D im 3pin TO-247 und C3M0065100K
im 4pin TO-247-Gehäuse). Somit ist es möglich, den Einuss des Transistorgehäuses auf
den Wirkungsgrad eines Hochfrequenzwechselrichters und das Schaltverhalten des SiC-
MOSFETs zu untersuchen. Zusätzlich zu den drei Wolfspeed FETs hat Infineon einen
CollSiCTM MOSFET in Trench-Technologie ebenfalls als 4pin TO-247 Bauteil auf den Markt
gebracht. Der IMZ120R045M1 ist ein 1200 V, 45 mΩ-Bauteil. Die drei Wolfspeed sowie der
Infineon Transistor sind in Abbildung 3.10 gezeigt.
Abbildung 3.10: Die drei Versionen desCreeWolfspeed SiC-MOSFETs (C3M0065090J 7pin
D2Pak (WRA), C3M0065090D 3pin TO-247 (WRB) und C3M0065090K 4pin
TO-247 (WRC)) sowie der Infineon CollSiCTM MOSFET (WRD), von
links nach rechts.
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Zur besseren Unterscheidung wird der Wechselrichter mit den Cree C3M0065090J
Transistoren in dieser Arbeit als WRA bezeichnet, der Wechselrichter mit den Cree
C3M0065090D Transistoren als WRB, der Wechselrichter mit den Cree C3M0065100K
Transistoren als WRC und der Wechselrichter mit den Infineon IMZ120R045M1
Transistoren als WRD.
Für einen theoretischen Vergleich sind die wichtigsten Nennwerte der Datenblätter in
Tabelle 3.5 gegeben. Da die maximalen Drain-Source-Spannungen der Transistoren unter-
schiedlich sind, wurden die Schaltverluste für unterschiedliche DC-Eingangsspannungen
angegeben.
Tabelle 3.5: Vergleich der Datenblattwerte der für die 2,5 kW-Einheit in Frage kommenden
SiC MOSFETs [64–67].
Hersteller Cree Infineon
Bezeichnung C3M0065090J C3M0065090D C3M0065100K IMZ120R045M1
Gehäuse 7pin D2Pak 3pin TO-247 4pin TO-247 4pin TO-247
WR A B C D
UDS max 900 V 900 V 1000 V 1200 V
ID con 35 A 36 A 35 A 52 A
IˆDS(pulse) 90 A 90 A 90 A 130 A
RDS(on) 65 mΩ 65 mΩ 65 mΩ 45 mΩ
RG(int) 4,7Ω 4,7Ω 4,7Ω 4Ω
UGS(th) 2,1 V 2,1 V 2,1 V 4,5 V
EON 39 µJ 226 µJ 190 µJ 280 µJ
@ID = 20 A VDS = 400 V VDS = 400 V VDS = 700 V VDS = 800 V
EOFF 17 µJ 36 µJ 40 µJ 70 µJ
@ID = 20 A VDS = 400 V VDS = 400 V VDS = 700 V VDS = 800 V
Plosscon 2,34 W 2,34 W 2,34 W 1,62 W
FOMSS 4,11 nC·Ω 4,11 nC·Ω 4,11 nC·Ω 6,11 nC·Ω
PGate 1,84 W 1,84 W 1,84 W 3,47 W
∆tG(o) 8,03 ns 8,03 ns 8,03 ns 13,08 ns
Da hier eine resonante Topologie mit ZVS untersucht wird, können die Einschaltverluste
vernachlässigt werden. Der Unterschied zwischen dem SMD- und den TO-247-Bauteilen
ist jedoch auch bei den Ausschaltverlusten deutlich. Neben den Datenblattwerten sind in
Tabelle 3.5 noch die Durchlassverluste Plosscon(ID = 6 A) bei Nennleistung, die FOMSS-Werte,
die Gate-Treiberleistung bei fsw = 2,5 MHz sowie ∆tG(o) gegeben.
Da die drei Cree MOSFETs planare Bauteile sind, resultiert ein Vergleich dieser
vier Transistoren auch in einem Vergleich von planaren SiC-MOSFETs in der dritten
Generation mit einem SiC-Trench-MOSFET der ersten Generation. Wie in Abschnitt 2.3
beschrieben, lassen sich laut [25, 26] in Trench-Technologie MOSFETs mit niedrigeren
spezische Kanalwiderstand realisieren. Dies sollte in kleinen Bauteilkapazitäten bei
identischem Durchlasswiderstand und identischer maximaler Sperrspannung resultieren.
Beim Vergleich der in den Datenblättern angegebenen Bauteilkapazitäten, hat der
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Infineon FET deutlich größere Kapazitäten als die Cree Transistoren, allerdings bei
einem niedrigeren RDS(on) sowie einem höheren UDS max.
Gemäß Abschnitt 2.5 hat im Resonanzbetrieb mit Snubber-Kondensator lediglich die
Größe von CGS einen Einuss auf die Schaltverluste. Die größere CGS des Infineon FETs
wird in höheren Schaltverlusten resultieren, bedingt durch den identischen Gate-Strom.
Durch die höhere Threshold-Spannung sowie den niedrigeren RG(int) ist ∆tG(o) des
Infineon FETs lediglich um 50% länger als ∆tG(o) der Cree FETs, obwohl CGS des
IMZ120R045M1 fast dreimal so groß ist.
Neben niedrigeren Durchlasswiderständen soll laut [25] auch die Temperatur-
abhängigkeit des Durchlasswiderstands bei Trench-Bauteilen geringer ausfallen. Ein
Vergleich der Temperaturabhängigkeit der beiden 4pin TO-247-Bauteile, Grak 6 in [66]
beziehungsweise Grak 7 in [67], zeigt, dass der Cree FET, mit ∆RDS(on)(T ) = 0,16 mΩ/K,
einen kleineren Temperaturkoezienten hat als der Infineon CollSiCTM MOSFET, mit
∆RDS(on)(T ) = 0,19 mΩ/K.
Beim Vergleich der Datenblätter ist somit kein eindeutiger Vorteil für den Infineon
MOSFET in CollSiCTM Trench-Technologie zu erkennen.
3.8.3 Spice-Simulation
Auch die 2,5 kW-Einheit wurde vor dem Aufbau zur Verikation der errechneten Schwing-
kreisparameter, zur Untersuchung des Schaltverhaltens sowie zur Abschätzung der Halb-
leiterverluste mit Spice simuliert. Die Simulation wurde lediglich mit denWolfspeed FETs,
WRA, WRB und WRC, durchgeführt, da kein SPICE-Modell des IMZ120R045M1 verfügbar
war. Die simulierten Kurvenverläufe sind in Abbildung 3.11 gezeigt, in (a) von WRA, in
(b) von WRB und in (c) von WRC. Dabei zeigen die Kurvenverläufe lediglich minimale
Unterschiede.
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(a) (b)
(c)
Abbildung 3.11: Simulierte Kurvenverläufe der Vollbrückenwechselrichter mit Serien-
schwingkreis bei fsw = 2,5 MHz, Uin = 600 V, R′load = 40Ω, Cres = 1,5 nF,
Lres = 5,5 µH und Cp = 300 pF; (a) WRA, (b) WRB und (c) WRC.
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Auch für die 2,5 kW-Einheit wurde bei der Schwingkreisauslegung eine niedrige Schwing-
kreisgüte gewählt. Die FFT-Plots des simulierten Resonanzstroms fürQL = 0,8 beziehungs-
weise QL = 5 ist in Abbildung 3.12 dargestellt, in (a) von WRA und in (b) von WRC. Auch
hier sind die Amplituden der Harmonischen der Schaltfrequenz deutlich erhöht und die
Grundschwingung um 25 dB höher als die dritte Oberwellen. Somit kann auch hier immer
noch von sinusförmigen Signalen gesprochen werden.
(a)
(b)
Abbildung 3.12: Vergleich der FFT-Plots der simulierten Resonanzströme für QL = 0,8 und
QL = 5, in (a) WRA und in (b) WRC. Die Simulation wurde jeweils mit
fsw = 2,5 MHz, Uin = 600 V, R′load = 40Ω, und Cp = 300 pF durchgeführt,
zusätzlich bei QL = 0,8: Cres = 1,5 nF und Lres = 5,5 µH beziehungsweise
bei QL = 5: Cres = 200 pF und Lres = 23,5 µH.
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Ein Vergleich der simulierten Bauteilparameter sowie der berechneten Halbleiter-
verluste ist in der Tabelle 3.6 gegeben. Dabei wurden die Halbleiterverluste erneut gemäß
(2.2) und (3.27) berechnet. Demnach ist mit einer Halbleiterezienz von ηscWR A = 99,58%,
ηscWR B = 99,46% und ηscWRC = 99,54%, zu rechnen.
Tabelle 3.6: Vergleich der Halbleiterverluste von WRA bis WRC am simulierten Betrieb-
spunkt bei fsw = 2,5 MHz,Uin = 600 V, R′load = 40Ω,Cres = 1,4 nF, Lres = 5,7 µH
und Cp = 300 pF.
Hersteller Cree
Bezeichnung C3M0065090J C3M0065090D C3M0065100K
Gehäuse 7pin D2Pak 3pin TO-247 4pin TO-247
WR A B C
RMS Max RMS Max RMS Max
Pload 2,62 kW 5,2 kW 2,56 kW 5,0 kW 2,61 kW 5,1 kW
ires 8,09 A ±11,4 A 8,01 A ±11,2 A 8,08 A ±11,3 A
uL res 2,99 kV ±4,3 kV 2,96 kV ±4,2 kV 2,98 kV ±4,3 kV
uC res 2,58 kV ±3,7 kV 2,55 kV ±3,6 kV 2,57 kV ±3,7 kV
iM 2 4,27 A 11,4 A 5,09 A 11,2 A 4,24 A 11,3 A
Plosssw 0,58 W 0,81 W 0,61 W
Plosscon 2,14 W 2,59 W 2,36 W
Da mit dem C3M0065090D die niedrigste Halbleiterezienz erreicht wurde und aufgrund
des bekannten schlechten Hochfrequenz-Schaltverhaltens des 3pin TO-247-Gehäuses
[12, 68] wurde die Entwicklung von WRB für das 3pin TO-247-Gehäuse nicht weiter
verfolgt. In Kapitel 5 werden die Schritte zur Realisierung von WRA für die D2Pak




Wie in der Einleitung beschrieben gibt es zur Steigerung der Ausgangsleistung von Wechsel-
richtern mehrere Möglichkeiten. Es können leistungsfähigere Transistoren eingesetzt
werden, um die Wechselrichter bei höheren Strömen und/oder Spannungen betreiben
zu können. Diese Variante wurde bei der 25 kW-Einheit umgesetzt. Alternativ können
kleinere komplette Wechselrichter in einer Kaskadenschaltung verschaltet werden. Das
Prinzip ist im Blockschaltbild in Abbildung 3.13 für eine Serienschaltung gezeigt. Hierfür
werden die Sekundärwicklungen der Transformatoren in Serie geschaltet. Das gleiche
Prinzip lässt sich auch für eine Parallelschaltung, Abbildung 3.14 (a), sowie eine Serien-
Parallelschaltung, Abbildung 3.14 (b), realisieren. Im Rahmen dieser Arbeit wird eine
Kaskadenschaltung untersucht, um mit mehreren 2,5 kW-Einheiten Leistungen über 10 kW
zur Verfügung stellen zu können. Der Vorteil dieses Prinzips ist, dass mehrere unabhängige
kleine Einheiten zur Verfügung stehen. Dadurch kann je nach Lastimpedanz die passende
Schaltung gewählt werden, wodurch keine Transformatoren mit großen Übersetzungs-
verhältnissen nötig sind. Zudem ist die theoretisch erreichbare maximale Ausgangsleistung
nicht begrenzt.
Abbildung 3.13: Blockschaltbild der Serien-Kaskadenschaltung.
47
3 Auslegung von MHz-Hochleistungswechselrichtern mit großer Leistung
(a)
(b)




In Abbildung 3.15 sind die simulierten Kurvenverläufe von zwei Wechselrichtern
einer Serien-Kaskadenschaltung aus fünf WRA nach dem Schaltplan in Abbildung 3.13
gezeigt. Dabei sind die Wechselrichter über Transformatoren mit einem Übersetzungs-
verhältnis von ÜuTrafo = 0,8 und einem Koppelfaktor von κ = 0,98 an eine 250Ω-Last
angeschlossen. Bei diesen Betriebsparametern wird eine Leistung von Pload = 13,82 kW
in den Lastwiderstand gespeist. Die Kurvenverläufe sind identisch zum Betrieb von einem
der Wechselrichter an einer 50Ω-Last, wie in Abbildung 3.11 gezeigt. Demnach funktioniert
die Kaskadenschaltung wie erwartet.
Abbildung 3.15: Simulierte Kurvenverläufe einer Serien-Kaskadenschaltung von fünf WRA
an einer 250Ω-Last bei fsw = 2,5 MHz, Uin = 600 V, Pload = 13,82 kW,
Cres = 1,5 nF, Lres = 5,0 µH, Cp = 300 pF und ÜuTrafo = 0,8 mit κ = 0,98.
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Zum Vergleich sind in Abbildung 3.16 die simulierten Kurvenverläufe von zwei Wechsel-
richtern einer Parallel-Kaskadenschaltung aus fünf WRA nach dem Schaltplan in
Abbildung 3.14 (a) gezeigt. Hier sind die Wechselrichter über die selben Transformatoren
an eine 10Ω-Last angeschlossen. Bei diesen Betriebsparametern wird eine Leistung von
Pload = 13,80 kW in den Lastwiderstand gespeist. Auch hier sind die Kurvenformen iden-
tisch zum Betrieb von einem der Wechselrichter an 50Ω.
Abbildung 3.16: Simulierte Kurvenverläufe einer Parallel-Kaskadenschaltung von fünf
WRA an einer 10Ω-Last bei fsw = 2,5 MHz, Uin = 600 V, Pload = 13,80 kW,
Cres = 1,5 nF, Lres = 5,0 µH, Cp = 300 pF und ÜuTrafo = 0,8 mit κ = 0,98.
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3.9 Kaskadenschaltung
Abschließend sind in Abbildung 3.17 die simulierten Kurvenverläufe von zwei Wechsel-
richtern einer Serien-Parallel-Kaskadenschaltung aus vier WRA nach dem Schaltplan in
Abbildung 3.14 (b) gezeigt. Dabei wurden zwei parallele Zweige aus jeweils zwei Wechsel-
richtern in Reihe geschaltet. Die Wechselrichter speisen ebenfalls über die selben Transfor-
matoren wie bisher eine 50Ω-Last. Bei diesen Betriebsparametern wird eine Leistung von
Pload = 11,06 kW in den Lastwiderstand gespeist.
Abbildung 3.17: Simulierte Kurvenverläufe einer Serien-Parallel-Kaskadenschaltung von
vier D2Pak-Wechselrichtern an einer 50Ω-Last bei fsw = 2,5 MHz,
Uin = 600 V, Pload = 11,06 kW, Cres = 1,5 nF, Lres = 5,0 µH, Cp = 300 pF
und ÜuTrafo = 0,8 mit κ = 0,98.
Zum Vergleich der drei Kaskadenschaltungen sind in Tabelle 3.7 die wichtigsten
Simulationsergebnisse gegeben. Demnach funktionieren theoretisch alle drei Varianten und
die Betriebsparameter für die einzelnen Wechselrichter unterscheiden sich nicht. Zusätzlich
sind in Tabelle 3.7 noch die Simulationsergebnisse einer Serien-Parallel-Kaskadenschaltung
von sechs WRA gegeben. Hierfür wurden zwei parallele Stränge, aus jeweils drei Wech-
selrichtern verschaltet. Anhand der unterschiedlichen Lastwiderstände soll die Variabi-
lität der Kaskadenschaltungen veranschaulicht werden. Somit können mit der korrekten
Zusammensetzung der Kaskadenschaltung viele unterschiedliche Lasten versorgt werden.
Die Ergebnisse der Umsetzung der Kaskadenschaltung aus vier 2,5 kW-Einheit werden in
Kapitel 6 präsentiert.
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4 Realisierung der 25 kW-Einheit
Im folgenden Kapitel wird die Realisierung der 25 kW-Einheit beschrieben. Hierfür werden
zunächst unterschiedliche Bond-Varianten theoretisch und in einem Halbbrückenwechsel-
richter untersucht. Anschließend wird die Platine des Vollbrückenwechselrichters vorge-
stellt und die Messergebnisse präsentiert.
Die 25 kW-Einheit wurde im Rahmen des vom Bundesministerium für Bildung und
Forschung (BMBF) geförderten Forschungsprojektes „Modulare Mittelfrequenz-Prozess
-stromversorgung mit Siliziumkarbid-Leistungshalbleiterschaltern“ (MMPSiC) entwickelt.
Das Projekt wurde in Kooperation zwischen dem Lichttechnischen Institut (LTI)
des KIT gemeinsam mit TRUMPF Hüttinger (Freiburg, Deutschland) und IXYS
Semiconductor (Lampertheim, Deutschland) durchgeführt.
Die hier präsentierten Ergebnisse sind zum Teil in [46, 47, 69, 70] zu nden.
Die Veröentlichung der Ergebnisse des 25 kW-SMPD-Vollbrückenwechselrichters in [69]
wurde auf der PCIM Europe 2018 mit dem Young Engineer Award ausgezeichnet.
4.1 SiC-Halbbrückenmodul im SMPD-Gehäuse
Zunächst wurden die SMPD-Module in zwei Versionen gefertigt. Beide basieren auf Alu-
miniumoxid-Keramik (Al2O3)-DCBs, sind jeweils mit zwei 1200 V, 25 mΩ-SiC-MOSFET-
Chips bestückt und mit Aluminium (Al)-Drähten gebondet. Sie unterscheiden sich im Bond-
drahtdurchmesser sowie der Anzahl der Bonddrähte. Die eine Variante ist mit 10× 150 µm
Al-Drähten gebondet, diese ist in Abbildung 4.1 (a) zu sehen, und die andere mit 8× 350 µm,
was in Abbildung 4.1 (b) gezeigt ist.
(a) (b)
Abbildung 4.1: Beide Varianten der Bondung im SMPD-Modul, (a) 10 × 150 µm Al-Bond-
drähte und in (b) 8 × 350 µm Drähte.
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Die Module wurden für die ersten Untersuchungen lediglich mit einem Klarverguss über-
zogen, um die Chip- und Bonddrahttemperatur während des Betriebes messen zu können.
Die anschließenden Prototypen-Module wurden im In-Mold-Verfahren hart vergossen, um
die Spannungsfestigkeit und Robustheit zu erhöhen.
Auf Basis der Bonddraht-Durchmesser können die Stromdichten J (f ) berechnet
werden. Die Werte sind zum einen für den Betrieb mit Gleichstrom sowie für den Betrieb
mit 2,5 MHz Wechselstrom, unter Berücksichtigung der Skin-Tiefe in den Al-Drähten, in
Tabelle 4.1 gegeben. Dabei kann die Leitschichtdicke in einem Al-Draht nach (3.16) zu
δAl(2,5 MHz) = 52,33 µm berechnet werden, mit einer spezische Leitfähigkeit von
ρ(Al) = 37 · 106 Sm sowie einer relativen Permeabilität von µr(Al) = 1 + 2,2 · 10−5. Auf eine
Betrachtung der Stromverdrängung durch dem Proximity-Eekt wird an dieser Stelle auf-
grund der komplexen Strukturen verzichtet. Es ist jedoch anzunehmen, dass der Proximity-
Eekt in den 10 × 150 µm-Modulen einen stärkeren Einuss hat. Aufgrund der wesentlich
geringeren Stromdichten im Modul mit der 8× 350 µm-Bondung ist in Bezug auf die Strom-
dichte diese Variante zu bevorzugen.
Tabelle 4.1: Berechnete Stromdichten in den Bonddrähten der beiden Varianten des SMPD-
Halbbrückenmoduls für Iout = 120 A.
10 × 150 µm 8 × 350 µm
J (DC) 340 A/mm2 80 A/mm2
J (2,5 MHz) 350 A/mm2 150 A/mm2
Die Induktivitäten der beiden Modul-Varianten, veranschaulicht in Schaltplan in
Abbildung 2.6 (a), wurden mit einem Impedanz-Analysator vermessen, um eine Aussage
über die jeweiligen Anschlussinduktivitäten treen zu können. Die Ergebnisse sind in
Tabelle 4.2 gegenübergestellt. Hieraus lässt sich ein Vorteil für das Modul mit der
10× 150 µm-Bondung ableiten. Dabei sind Lkomm(HS) beziehungsweise Lkomm(LS) jeweils die
Kommutierungsinduktivität des high-side beziehungsweise low-side FETs, also die Sum-
me der Induktivitäten der Anschlusspins, der Bonddrähte und des Chips, und LGS(HS) bzw.
LGS(LS) die Induktivitäten der Ansteuerzweige.
Tabelle 4.2: Gemessene Anschlussinduktivitäten der beiden Varianten des SMPD-Moduls.
10 × 150 µm-Modul 8 × 350 µm-Modul
LGS(LS) 8,51 nH 8,31 nH
LGS(HS) 10,06 nH 10,27 nH
Lkomm(HS) 2,54 nH 2,67 nH
Lkomm(LS) 2,68 nH 2,79 nH
Die Modulcharakterisierung ndet anhand eines Kurzschlusstestes statt. Die Ergebnisse
dieses Tests werden in Abschnitt 4.5.1 präsentiert. Auf Basis dieser Ergebnisse, der berech-
neten Stromdichten und der größeren Robustheit dickerer Bonddrähte wurde entschieden,




Für die SMPD-Module wurde zunächst eine Halbbrückenplatine für die Durchführung
von Schaltversuchen und die Charakterisierung der Module entworfen, aufgebaut und
vermessen. Anschließend wurde eine Vollbrückenplatine zur Realisierung der angestrebten
Ausgangsleistung von 25 kW entwickelt. Um alle Verbindungen möglichst niederinduktiv
auszuführen sowie zur Abschirmung der Ansteuersignale, wurden beide Varianten als vier-
lagige Platinen entworfen. Im Nachfolgenden wird detailliert auf die beiden Wechselrichter-
platinen sowie die Gate-Treiberversorgung eingegangen. Es kommen in beiden Fällen Gate-
Treiber-ICs (IXDN614, IXYS Corporation, USA) im D2Pak in der Gate-Treiberschaltung
gemäß dem Schaltplan in Abbildung 3.1 zum Einsatz. Um die Transistoren möglichst schnell
ausschalten zu können, wurde RG(ext)o = 0Ω gewählt [71]. Der DC-Zwischenkreis
besteht jeweils aus 1000 V-Glimmer-Keramikkondensatoren (MC22FF152J-F, Cornell
Dubilier Electronics, USA) sowie 900 V-Folienkondensatoren (MKP1848610094P4,
VISHAY, USA).
Bei der Gestaltung der Leiterplatten wurden die in Abschnitt 3.4 beschriebene Kom-
bination aus Methoden der Leistungselektronik mit Methoden der Hochfrequenztechnik
angewandt. Nur durch die Einhaltung der genannten Optimierungsschritte konnten die im
Abschnitt 4.5 gezeigten Ergebnisse erzielt werden.
4.2.1 Halbbrückenschaltung
Für die Charakterisierung der Module sowie für erste Versuche wurde zunächst ein Halb-
brückenwechselrichter nach dem Schaltplan in Abbildung 3.9 aufgebaut. Dieser ist in
Abbildung 4.2 (a) gezeigt. Für die thermische Charakterisierung wurde die Platine mit
einer Aussparung entworfen, um die Temperaturen innerhalb des Moduls während des
Betriebs beobachten zu können. Zur Kühlung des Moduls ist die Platine auf ein Kühl-
aggregat (LA615024, Fischer Elektronik, Deutschland) mit Lüfter geschraubt. Die beiden
Gate-Treiber-ICs werden über die benachbarten Stiftkühlkörper (ICKS25x25x12.5, Fischer
Elektronik) entwärmt. Eine genaue Beschreibung des Leiterplattendesigns erfolgt
anhand des Vollbrückenwechselrichters in Abschnitt 4.2.2.
Der DC-Zwischenkreis des Wechselrichters in Abbildung 4.2 wurde um einen zusätz-
lichen Zwischenkreis mit Mittenabgri erweitert, um eine symmetrische Ausgangs-
spannung ohne DC-Oset zu erhalten. Dadurch wird eine unsymmetrische Aussteuerung
des Transformators vermieden und die elektromagnetische Verträglichkeit (EMV)
verbessert. Dies ist im Schaltplan in Abbildung 4.2 (b) veranschaulicht.
Die Halbbrückenplatinen wurden modular gestaltet, da ursprünglich die Vollbrücke aus
zwei Halbbrückenplatinen zusammengesetzt werden sollte. Allerdings hat sich bei den
Versuchen gezeigt, dass bei der Zusammenschaltung die Kopplung zwischen den beiden
Massen nicht ausreichend umgesetzt werden kann. Des Weiteren war die vorgesehene
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(a)
(b)
Abbildung 4.2: (a) Halbbrückenwechselrichter mit Aussparung für die thermische
Charakterisierung der SMPD-Module mit Klarverguss. (b) Schaltplan
des Halbbrückenwechselrichters mit zusätzlichen Zwischenkreis mit
Mittenabgri.
Anzahl an DC-Zwischenkreiskondensatoren nicht ausreichend. Aufgrund der hohen
Schaltfrequenz muss der Strom auf möglichst viele Folienkondensatoren verteilt werden,
da es sonst zu einer Überhitzung der Kondensatoren kommt. Aus diesem Grund wurden
bereits bei der Halbbrückenschaltung anstelle eines 40 µF-Folienkondensators, vier 10 µF-
Folienkondensatoren eingesetzt. Zusätzlich hat sich gezeigt, dass die Kühlung der Gate-
Treiber-ICs über die aufgeklebten Stiftkühlkörper ineektiv ist.
4.2.2 Vollbrückenschaltung
Bei der Gestaltung der Platinen wurde neben einem für hochfrequentes Schalten
optimierten Design, ein geeignetes Wärmemanagement und eine hohe Stromtragfähigkeit
umgesetzt. Hierfür wurden alle Verbindungen auf vielen Lagen und großächig ausgeführt.
In Abbildung 4.3 sind die vier Lagen eines der beiden Brückenzweige gezeigt, wobei der







Abbildung 4.3: Details des Leiterplattendesigns der SMPD-Wechselrichters, in (a) die Top-
Lage, in (b) die Zweite-Lage, in (c) die Dritte-Lage und in (d) die Bottom-
Lage.
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Besonders bei den Gate-Treiberschaltungen musste auf ein optimiertes Wärme-
management geachtet werden. Um die Verluste in den externen Gate-Vorwiederständen,
sowie den antiparallelen Schottky-Dioden möglichst gut zu verteilen, sind diese aufge-
teilt. Daher sitzt jeweils ein Paar auf der Top- und Bottom-Lage. Zur Wärmespreizung sind
die beiden Innenlagen bis unter die externen Gate-Vorwiederstände und Schottky-Dioden
gezogen. Die Kühlung der Gate-Treiber-ICs über die aufgeklebten Stiftkühlkörper hat
sich beim SMPD-Halbbrückenwechselrichter als ineektiv erwiesen. Daher wurden die ICs
auf die Bottom-Lage verschoben und werden zusammen mit den SMPD-Modulen über
eine Flüssigkeitskühlplatte (416101U00000G, Aavid Thermalloy, USA) gekühlt. Hierzu
sind die ICs über Wärmeleitpads an den Kühlkörper angebunden. Da das D2Pak-Gehäuse
jedoch nicht für eine Kühlung nach oben durch das Kunststogehäuse ausgelegt ist,
wurden neben den ICs Flächen ohne Lötstopplack vorgesehen. Über diesen Flächen werden
die ICs mit Al2O3-Scheiben (AOS247, Fischer Elektronik) an den Kühlkörper ange-
bunden, dies ist in der Seitenansicht in Abbildung 4.4 veranschaulicht.
Abbildung 4.4: Seitenansicht des bestückten 25 kW-SMPD-Vollbrückenwechselrichters.
Auf der Top-Lage, Abbildung 4.3 (a), sind neben einem der beiden Gate-Vorwiderstände
mit antiparalleler Schottky-Diode, auch die Gate-Treiberzwischenkreise und die optischen
Empfänger, sowie die Anschlüsse für die Gate-Treiberversorgung platziert. Des Weiteren
sind auf dieser Lage der Anschluss für den Brückenausgang und die Folienkondensatoren
des DC-Zwischenkreises vorgesehen. Die zweite Lage, Abbildung 4.3 (b), dient zur Vertei-
lung vonUGS(on) sowie zur Wärmespreizung. Die dritte Lage, Abbildung 4.3 (c), ist über die
auf der Fläche maximal mögliche Anzahl an Durchkontaktierungen mit der Bottom-Lage,
Abbildung 4.3 (d), verbunden. Dadurch wird die Wärmeabfuhr aus dem Gate-Treiber-ICs
zu den Al2O3-Scheiben verbessert. Auf der Bottom-Lage sind neben dem SMPD-Modul
und den Gate-Treiber-ICs, die Keramikkondensatoren des DC-Zwischenkreises und die
Snubber-Kondensatoren platziert. Um die Verluste aus den Keramikkondensatoren
möglichst gut abführen zu können, werden diese über Wärmeleitpads ebenfalls an die
Flüssigkeitskühlplatte angebunden. Der HF-Ausgang des SMPD-Moduls ist über Durch-
kontaktierungen an den Anschluss für den Brückenausgang auf der Top-Lage ange-
bunden. Die Kontaktierung der DC-Versorgung geschieht über die beiden oberen




In Abbildung 4.5 sind Details eines bestückten Brückenzweigs gezeigt. Abbildung 4.5 (a)
zeigt die Unterseite der Platine mit dem Modul (Prototyp ähnlich MCB30P1200LB, IXYS
Semiconductor) im ISOPLUS SMPD Gehäuse, sowie die Gate-Treiber-ICs. Neben den Gate-
Treiber-ICs sind die blanken Flächen ohne Lötstopplack für die Al2O3-Scheiben zu sehen.
Abbildung 4.5 (b) zeigt die Oberseite der Platine. Hier sind neben dem Anschluss für den
Brückenausgang die Zwischenkreiskondensatoren und optischen Empfänger zu sehen. Für
die Messung der Drain-Source- und Gate-Source-Spannungen der beiden low-side FETs mit
dem Osziloskop sind BNC-Buchsen auf der Platine vorgesehen.
(a) (b)
Abbildung 4.5: Details eines bestückten Brückenzweigs des SMPD-Wechselrichters mit
dem fest vergossenen Prototypen-Modul, die Unterseite in (a) gezeigt und
die Oberseite in (b).
Abbildung 4.6 zeigt ein Foto des gesamten resultierenden SMPD-Vollbrückenwechsel-
richters, inklusive der Gate-Treiberversorgungen und dem Stromwandler der Strom-
nulldurchgangserkennung für die ZVS-Überwachung.
Abbildung 4.6: Bestückter 25 kW-SMPD-Vollbrückenwechselrichter.
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4.2.3 Gate-Treiberversorgung
Die potentialgetrennte Gate-Treiberversorgung für die 25 kW-Einheit wurde als Aufsteck-
platine realisiert und ist in Abbildung 4.7 gezeigt. Die Transformatoren sind als Ringkerne
mit sequenziellen Wicklungen umgesetzt [12, 42]. Für die Ansteuerung der Transforma-
toren kommen Gate-Treiber-ICs (IXDN630, IXYS Corporation) zum Einsatz, welche mit
einem 100 kHz-Rechtecksignal getaktet werden. Die beiden jeweiligen Sekundärströme
werden gleichgerichtet, mit Drosseln und stromkompensierten Drosseln geglättet und
laden die Puerkondensatoren. Die beiden Ausgangsspannungslevel, UGS(on) und UGS(o),
werden über Zener-Dioden begrenzt. Zusätzlich ist jeweils ein 5 V-Linearregler zur Versor-
gung der Logik-Bauteile vorgesehen. Die Leiterplattendesigns der Gate-Treiberversorgung
sind im Anhang in Abbildung A.4 gezeigt.
(a) (b)
Abbildung 4.7: Gate-Treiberversorgungen für die 25 kW-Einheit, (a) zeigt die Oberseite und
(b) die Unterseite.
Bei der Gestaltung des Leiterplattendesigns wurde neben der Einhaltung des Isolations-
abstands auf eine gute Abschirmung des Ansteuersignals sowie auf eine niederinduktive
Anbindung der Ausgangsspannungslevel geachtet.
4.2.4 ZVS-Überwachung
In Abbildung 4.8 ist die auf der Wechselrichterplatine implementierte Spannungs- und
Stromnulldurchgangserkennung, gemäß den Schaltplänen in Abbildung 3.4, gezeigt.
Diese sind auf der Wechselrichterplatine in der Mitte zwischen den Gate-Treiberinseln
der Brückenzweige platziert, wie in Abbildung 4.6 zu sehen. Über die beiden optischen
Sender, welche in Abbildung 4.8 (a) neben der Stromnulldurchgangserkennung gezeigt
sind, werden die Signale potentialgetrennt an die Ansteuereinheit übermittelt. In
Abbildung 4.8 (b) sind die 1200 V-SiC Schottky-Dioden (C4D02120E, Cree), D1 und D2 in
Abbildung 3.4 (a), zur Sperrung der Brückenspannungen sowie die Versorgung der beiden




Abbildung 4.8: (a) Implementierte Strom- und (b) Spannungsnulldurchgangserkennung für
die ZVS-Überwachung.
Beim Entwurf des Leiterplattendesigns musste neben der Einhaltung der Isolations-
abstände besonders auf eine gute Abschirmung der Messsignale geachtet werden.
Hierfür sind die Messschaltungen durch große Masse-Flächen auf drei Lagen umgeben,
welche mit umlaufenden Durchkontaktierungen verbunden sind. Somit können eintref-
fende Störsignale eektiv abgeleitet werden.
4.3 Schwingkreis
Prinzipiell kommt für die 25 kW-Einheit die in Abbildung 2.7 gezeigte Topologie zum Ein-
satz. Allerdings wurde zur Gewährleistung eines sicheren Betriebs sowie zur Anpassung
der Lastimpedanz an den Wechselrichter ein Transformator zwischen dem Ausgang des
Schwingkreises und der Last ergänzt. Daher wurde der Wechselrichter wie im Schaltplan
in Abbildung 4.9 gezeigt aufgebaut.
Abbildung 4.9: Schaltplan des SMPD-Vollbrückenwechselrichters für die 25 kW-Einheit.
Verglichen mit Abbildung 2.7 wurde der Transformator T ergänzt, Cres als
variabler Kondensator ausgeführt und Cp auf einen Kondensator je Halb-
brücke reduziert.
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Die Schwingkreiskapazität ist sekundärseitig des Transformators in Form eines
variablen Vakuumkondensators realisiert. Der Kondensator wurde auf die Sekundärseite
verschoben, um die nötige Kapazität und die Strombelastung zu reduzieren. Als Resonanz-
induktivität dient die Streuinduktivität des Transformators Lσ . Die Snubber-Kondensatoren
wurden auf ein Bauteil je Brückenzweig reduziert. Dies ist aufgrund der Gestaltung des
SMPD-Gehäuses nötig, da der Masse-Pin zwischen dem Brückenausgang und dem DC+-An-
schluss platziert ist. Daher ist eine niederinduktive Anbindung eines Snubber-Kondensators
parallel zum high-side MOSFET nicht möglich. Zum Ausgleich wurde die Kapazität des
verbleibenden Snubber-Kondensators parallel zum low-side MOSFET verdoppelt, was in
der selben Flankensteilheit beider Drain-Source-Spannungen resultiert.
Die beiden Komponenten des Serienschwingkreises sind in Abbildung 4.10 gezeigt.
Mittels des variablen Vakuumkondensators (500 − 1000 pF, WVS-Technology, Germany),
in (b), kann der Schwingkreis und damit die Ausgangsleistung des Wechselrichters
eingestellt werden. Als Schwingkreisinduktivität dient die Streuinduktivität des wasser-
gekühlten Hochfrequenztransformators. Dieser besteht aus einem mit Kupferrohr bewi-
ckelten Eisenpulver-E-Kern (E610-2, Micrometals, USA) und ist in Abbildung 4.10 (a)
gezeigt. Mit dieser Konguration konnte eine primäre Hauptinduktivität von
LH(prim) = 108 µH, eine sekundäre Hauptinduktivität von LH(sek) = 628 µH, sowie eine
Streuinduktivität von Lσ = 1,83 µH erzielt werden.
(a)
(b)
Abbildung 4.10: Passive Komponenten des 25 kW-Schwingkreises, in (a) ist der
wassergekühlter Hochfrequenztransformator mit LH(prim) = 108 µH,
LH(sek) = 628 µH, Lσ = 1,83 µH und ÜuTrafo = 1 : 2,4 gezeigt und der
variabler Vakuumkondensator mit Cres = 500 − 1000 pF in (b).
Damit unterscheiden sich die verwendeten Bauteile des Schwingkreises leicht von den
berechneten Schwingkreisparametern, welche in Tabelle 3.1 gegeben sind. Da die Streu-
induktivität des Transformators größer als die benötigte Resonanzinduktivität ist,





Die Ansteuerung der Wechselrichtereinheiten wird wie im Blockschaltbild in Abbildung 3.3
veranschaulicht mit einem FPGA realisiert. Hierzu wurde eine Adapterplatine für ein FPGA-
Development-Board (DE0-Nano-SoC, Terasic, Inc., USA) entworfen. Die Adapterplatine
mit dem FPGA-Board ist in Abbildung 4.11 gezeigt. Über diese wird das FPGA-Board mit
Spannung versorgt und die Kommunikation mit dem Wechselrichter realisiert. Die Kommu-
nikation zwischen FPGA-Board und Wechselrichter ist mittels optischen Sendern und Emp-
fängern potentialgetrennt ausgeführt. Alternativ ist auch eine Kommunikation über SMA-
Anschlüsse vorgesehen. Diese Variante kommt für die Ansteuerung des Vervielfältigers für
die Kaskadenschaltung in Abschnitt 6.1 zum Einsatz. Auf der Adapterplatine sind neben den
Sendern und Empfängern noch Drehencoder zur Einstellung der Frequenz und der Totzeit
vorgesehen. Das komplette Layout ist in Abbildung A.1 im Anhang gezeigt.
(a) (b)
Abbildung 4.11: Adapterplatine mit dem FPGA-Development-Board zur Ansteuerung der
Wechselrichter, in (a) die Oberseite mit den Drehencodern und in (b) die
Unterseite mit dem FPGA-Board.
4.5 Messergebnisse
Im Folgenden werden die Messergebnisse der 25 kW-Einheit vorgestellt. Zunächst werden
die Ergebnisse der Modul-Charakterisierung präsentiert. Hierzu wurde der Halbbrücken-
wechselrichter im Kurzschluss, also bei Rload = 0Ω, mit den unterschiedlichen Modulen
vermessen. Dann werden die Ergebnisse des Betriebs des Vollbrückenwechselrichters an
der 50Ω-Hochfrequenzlast vorgestellt und zum Schluss werden die Ergebnisse der
Parameterbestimmung der ZVS-Überwachung gezeigt.
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4.5.1 Modulcharakterisierung
Für die Modulcharakterisierung wurde der Halbbrückenwechselrichter eingesetzt und im
Kurzschluss betrieben. Die gemessenen Spannungen und Ströme des Kurzschlusstests bei
einer Schaltfrequenz von 2,50 MHz und einer Eingangsspannung von 800 V sind in
Abbildung 4.12 (a) gezeigt. Dabei wurde auch der Strom durch den Source-Anschluss
des low-side FETs aufgezeichnet. Diese Kurve ist allerdings nur eingeschränkt aussagefähig,
da das Messsignal starke Störungen aufweist. Bei diesem Betriebspunkt speist die Halb-
brücke eine Scheinleistung von 6 kVA in den Schwingkreis. Zusätzlich zu den Kurven ist in
Abbildung 4.12 (b) ein Wärmebild der Halbbrücke beim selben Arbeitspunkt gezeigt. Dem-
nach haben die Transistoren bei diesem Arbeitspunkt eine Temperatur von T = 47,3°C.
(a)
(b)
Abbildung 4.12: (a) Gemessene Spannungen und Ströme und (b) Wärmebild des
SMPD-Halbbrückenwechselrichters beim Kurzschlusstest bei einer Schalt-
frequenz von 2,50 MHz und einer Eingangsspannung von 800 V.
Auf Basis des Schaltverhaltens konnte keine der beiden Varianten der Bondung
favorisiert werden. Um dennoch eine Entscheidung für eine der Varianten treen zu
können, wurden die Modul-Verluste von jeweils zwei Modulen mit dickem bzw. dünnem
Bonddraht in Abhängigkeit des Resonanzstroms gemessen. Der Vergleich der gemessenen
Verluste ist in Abbildung 4.13 gezeigt. Auch auf Basis dieser Ergebnisse ist keine der
Varianten zu bevorzugen. Somit wurden die fest vergossenen Prototypen-Module mit
der 8 × 350 µm-Bondung gefertigt, weil bei dieser Variante die Stromdichten geringer sind
und die dickeren Bonddrähte als robuster gelten.
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Abbildung 4.13: Vergleich der Verlustleistungen der beiden Varianten der Bondung des
SMPD-Moduls über dem Resonanzstrom für jeweils zwei Module mit 8 ×
350 µm-Bondung, Modul 1 und Modul 2, und zwei Module mit 10× 150 µm,
Modul 3 und Modul 4, im Kurzschlussbetrieb bei 2,50 MHz.
4.5.2 Betrieb des Vollbrückenwechselrichters an einer
Hochfrequenzlast
Die gemessenen Kurvenverläufe des SMPD-Vollbrückenwechselrichters beim Betrieb an
einer 50Ω-Hochfrequenzlast sind in Abbildung 4.14 gezeigt. Dort wird der Wechselrichter
mit einer Eingangsspannung von Uin = 800 V gespeist und mit einer Schaltfrequenz von
fsw = 2,50 MHz getaktet. Dabei wurde bei einem Resonanzstrom von Ires = 68,9 A eine
Ausgangsleistung von 25,03 kW in die Last gespeist. In diesem Arbeitspunkt konnte eine
Ezienz von ηges = 92,53% erreicht werden.
Die Frequenz der Schwingung auf der Drain-Source-Spannung kann zur Analyse der
beteiligten Induktivitäten und Kapazitäten herangezogen werden. Zum Vergleich sind in
Tabelle 4.3 die gemessene Schwingungsfrequenz und die Resonanzfrequenz, welche nach
(4.1) berechnet wurden, gegeben. Die Resonanzfrequenz kann aus der Kommutierungs-
induktivität und der Summe der beteiligten Kapazitäten, veranschaulicht in Abbildung 2.6 (a),
berechnet werden. Die Kommutierungsinduktivität ist dabei die Summer der in Tabelle 4.2
angegebenen InduktivitätenLkomm(HS) undLkomm(LS). Da jeweils ein FET des Brückenzweiges
sperrt und einer leitet, muss für die Berechnung der Frequenz die Spannungsabhängigkeit
der Transistorkapazität beachtet werden. Daher muss einmal der Wert von CDS für
UDS ≈ 0 V und einmal der Wert für UDS = 800 V verwendet werden. Zusätzlich müssen die
Snubber-Kapazität Cp und die Tastkopfkapazität Cprob berücksichtigt werden.
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Abbildung 4.14: Gemessene Spannungen und Ströme des SMPD-Vollbrücken-
wechselrichters an einem 50 Ω Lastwiderstand bei einer Schaltfrequenz
von 2,50 MHz und Uin = 800 V. Dabei wurde mit Ires = 68,9 A bei






) · (CDS(0 V) +CDS(Uin) +Cp +Cprob) (4.1)
Tabelle 4.3: Vergleich der theoretischen und der gemessenen Schwingungsfrequenz auf den
Drain-Source-Spannungen.
berechnet (4.1) 29,81 MHz
gemessen 28,46 MHz
Die Wechselrichterezienz in Abhängigkeit von der in den Lastwiderstand gespeisten
Ausgangsleistung ist in Abbildung 4.15 dargestellt. Für die Wirkungsgradbestimmung beim
Betrieb an der 50 Ω-Last wurde der Wechselrichter mit einer konstanten Schaltfrequenz
von 2,50 MHz getaktet und die Eingangsspannung von Uin = 100 V schrittweise auf 800 V
erhöht. Demnach kann mit diesem Wechselrichter eine maximale Ezienz von 94,93% bei
Pout = 14,27 kW erreicht werden.
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Abbildung 4.15: Gemessener Wirkungsgrad ηges des SMPD-Wechselrichters beim Betrieb
an einer 50 Ω-Hochfrequenzlast als Funktion der Ausgangsleistung Pout bei
fsw = 2,50 MHz.
Die niedrigere Ezienz bei kleinen Ausgangsleistungen kann mit der konstanten Gate-
Treiberleistung sowie der Versorgung des Kühlsystems und des FPGAs begründet
werden. Um die Ezienz bei kleinen Ausgangsleistungen zu steigern, könnte eine alter-
native Methode zur Anpassung der Ausgangsleistung angewendet werden, da die Variation
der Eingangsspannung keinen Einuss auf die konstanten Verbraucher hat. Eine Alterna-
tive ist die Pulspaketsteuerung, wie in [12] für die induktiv gekoppelte Niederdrucklampe
angewendet. Diese Variante ist jedoch nur möglich, wenn die Last für eine pulsierende
Versorgung geeignet ist.
Da die ohmschen Verluste in den Transformatorwicklungen eine quadratische Abhängig-
keit vom Resonanzstrom haben, steigt ihr Anteil an den Gesamtverlusten mit zunehmender
Ausgangsleistung. Daraus resultiert die abnehmende Ezienz ab Ausgangsleistungen über
15 kW. Zusätzlich zu den ohmschen Verlusten in den Wicklungen steigen mit der
Ausgangsleistung auch die Aussteuerung des Transformatorkerns, was die Kernverluste
erhöht. Beides führt zu einer starken Erwärmung des Transformators, wodurch beide
Eekte nochmals verstärkt werden.
4.5.3 ZVS-Überwachung
Um die ZVS-Überwachung im Ansteuerprogramm implementieren zu können, müssen die
Zeitverzögerungen der Messschaltungen sowie der Gate-Treiber bekannt sein. Anschlie-
ßend können die Zeitpunkte gemäß dem Zeitplan in Abbildung 3.5 verglichen werden. In
Abbildung 4.16 sind die gemessenen Zeitverzögerungen veranschaulicht. Bestimmt
wurde jeweils die Zeit zwischen dem Nulldurchgang bis zur steigenden beziehungsweise
fallenden Flanke am Eingangspin des FPGA. Die Nulldurchgangserkennung der Spannung
67
4 Realisierung der 25 kW-Einheit
zeigt eine spannungsabhängige Zeitverzögerung, wie in Abbildung 4.16 (a) zu sehen. Das
lässt sich durch das Zusammenspiel der spannungsabhängigen Ausgangs-Kapazität der
MOSFETs sowie der spannungsabhängigen Kapazität der SiC-Schottky-Dioden erklären.
Zusätzlich entspricht jeder Messpunkt einer anderen Eingangsspannung und damit einem
anderen Betriebspunkt. Dies resultiert in unterschiedlichen Resonanzströmen und
Kommutierungszeiten.
Im Gegensatz dazu zeigt die Nulldurchgangserkennung des Stroms keine Abhängigkeit
von der Größe des Resonanzstroms. Dies ist in Abbildung 4.16 (b) veranschaulicht. Darin
ist ein Vergleich von zwei Messungen dargestellt, eine bei Ires = 82 A und eine bei 11 A. Es
konnte jeweils eine Verzögerung von ∆ti = 108 ns sowohl für die steigende als auch für die
fallende Flanke bestimmt werden.
(a) (b)
Abbildung 4.16: Gemessene Zeitverzögerungen der Strom- und Spannungsnulldurchgangs-
erkennung für die ZVS-Überwachung. (a) zeigt die Abhängigkeit der zeit-
lichen Verzögerung der Spannungsnulldurchgangserkennung von der Ein-
gangsspannung und (b) einen Vergleich der zeitlichen Verzögerung der
Stromnulldurchgangserkennung von Ires = 11 A mit Ires = 82 A.
Zusätzlich zu diesen Verzögerungswerten muss für die Überwachung auch die zeitli-
che Verzögerung des Schaltsignals vom FPGA zum Gate bekannt sein. Diese Verzögerung
wurde mit ∆tGate = 82 ns gemessen.
Die ZVS-Überwachung wurde nach dem in Abbildung 3.5 gezeigten Zeitplan auf dem
FPGA implementiert und konnte erfolgreich bei verschiedenen Betriebspunkten getestet
werden. Aktuell werden die Gate-Signale nach drei aufeinanderfolgenden Verletzungen der
ZVS-Bedingung blockiert. Mit diesem System ist es somit möglich, einen sicheren
Betrieb des Generators zu gewährleisten, ohne die hochfrequenten Ströme und Spannun-
gen in Echtzeit messen zu müssen. In einem nächsten Schritt könnte die Überwachung zu
einer Regelung erweitert werden. Hierfür ist zu überprüfen, welche der beiden Grenzen
verletzt wurde, um die Gate-Signale dementsprechend nachzuführen.
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4.6 Zusammenfassung der Ergebnisse der
25 kW-Einheit
In diesem Kapitel wurden die Ergebnisse der Realisierung der 25 kW-Einheit präsentiert.
Aus diesen Messungen resultieren folgende Punkte:
• Eine eziente Alternative zu Röhrengeneratoren im Leistungsbereich über 10 kW bei
2,50 MHz kann mit SiC-Transistoren realisiert werden.
• Mit einem niederinduktiven Gehäuse lässt sich die Eignung von SiC-FETs für den
hochfrequenten Betrieb deutlich steigern.
• Mit der ZVS-Überwachung ist es möglich einen sicheren Betrieb vom MHz-Wechsel-




5 Realisierung der 2,5 kW-Einheit
Im folgenden Kapitel wird die Realisierung der kleinen 2,5 kW-Einheit beschrieben.
Dieser kleine Generator bildet die Grundlage für die Kaskadenschaltung, welche in
Kapitel 6 beschrieben wird. Wie in Abschnitt 3.8 beschrieben, wird neben der Entwicklung
der 2,5 kW-Einheit auch der Einuss des Transistorgehäuses auf das Wechselrichtersystem
untersucht. Daher werden die folgenden Untersuchungen jeweils mit drei Wechselrichtern
durchgeführt. Zunächst werden die Gehäuseinduktivitäten bestimmt und verglichen, dann
die Platinen und die resultierenden Wechselrichter vorgestellt und abschließend die
Messergebnisse von zwei Betriebspunkten präsentiert und bewertet.
Die in diesem Kapitel vorgestellten Ergebnisse nden sich zum Teil in [44, 72].
5.1 Gehäuseinduktivitäten
Die resultierenden Kommutierungs- und Gate-Induktivitäten jedes Brückenzweiges bzw.
Gate-Treibers der drei Varianten wurden mit einem Impedanz-Analysator gemessen und
sind in der Tabelle 5.1 gegenübergestellt. Die Kommutierungsinduktivitäten Lkomm(HS)
beziehungsweise Lkomm(LS) wurde dabei jeweils für den high-side beziehungsweise den
low-side FET bestimmt und ergeben sich aus der Summe der Induktivitäten der Anschluss-
pins, der Bonddrähte und des jeweiligen Chips, wie in Abbildung 2.6 (a) veranschaulicht.
Tabelle 5.1: Vergleich der resultierenden Kommutierungsinduktivität jedes Brücken-
zweiges sowie der Gate-Induktivitäten.
Hersteller Cree Infineon
Bezeichnung C3M0065090J C3M0065100K IMZ120R045M1
WR A C D
Lkomm(HS) 1,46 nH 4,10 nH 3,49 nH
Lkomm(LS) 1,47 nH 4,08 nH 3,45 nH
LGS 0,85 nH 1,89 nH 1,25 nH
Dabei zeigen sich signikante Unterschiede zwischen dem SMD-Bauteil und den TO-247-
Bauteilen. Eine detaillierte Untersuchung der Auswirkungen einer erhöhten parasitären
Induktivität ndet sich in [71, 73]. Dementsprechend sollten die Schaltverluste und die
induzierten Überschwinger beim WRA mit den D2Pak-FETs deutlich geringer ausfallen.
Die Unterschiede in den Induktivitäten zwischen den beiden 4pin TO-247-Bauteilen lassen
sich mit unterschiedlich ausgeführten Anschlüssen erklären. Durch eine Verbreiterung des
Drain-Pins des C3M0065100K kann dieser nicht so weit in die Platine gesteckt werden wie
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der IMZ120R045M1. Der Unterschied ist in Abbildung 5.1 veranschaulicht.
Abbildung 5.1: Vergleich von Cree’s (links) und Infineon’s (rechts) 4pin TO-247-Gehäuse.
Zur Veranschaulichung der Größenverhältnisse wurde das 3D-Modell in Abbildung 5.2
erstellt. Darin ist der 65 mΩ-SiC-MOSFET-Chip im D2Pak und im 4pin TO-247-Gehäuse
dargestellt. Zur Erstellung des 3D-Modells wurden die Chipmaße dem Bar-Die-Datenblatt
entnommen [74] und die Positionierung des Chips auf der Kühlplatte abgeschätzt. Da keine
Informationen über die Bondverbindungen verfügbar sind, wurde auf ihre Darstellung
verzichtet. Prinzipiell wird die Bondung jedoch ähnlich wie bei den SMPD-Halbbrücken-
modulen in Abbildung 4.1 ausgeführt sein. Aufgrund des vertikalen Transistor-Aufbaus
(Abbildung 2.1) ist die Kühlplatte mit dem Drain-Kontakt verbunden. Beim 7pin D2Pak-
Gehäuse wird der Drain daher über die Kühlplatte kontaktiert, indem diese auf die Plati-
ne gelötet wird. Die restlichen Anschlüsse des 7pin D2Pak sind als SMD-Pins ausgeführt,
wobei fünf Pins für den Source-Kontakt vorgesehen sind. Beim 4pin TO-247-Gehäuse
sind alle vier Kontakte zur Durchsteckmontage (engl. through-hole technology) ausgeführt.
Die Kühlplatte des TO-247-Gehäuses wird üblicherweise an einen Kühlkörper angebunden,
wobei auf eine eventuell nötige Isolation zu achten ist. Anhand des 3D-Modells sind die
deutlich unterschiedlichen Induktivitäten in Tabelle 5.1 leicht ersichtlich.
Abbildung 5.2: Veranschaulichung der Größenverhältnisse vom Cree 65 mΩ SiC-MOSFET
im D2Pak beziehungsweise im 4pin TO-247-Gehäuse anhand eines 3D-
Modells [65,66,74]. Um einen guten Kontrast zwischen den einzelnen Kom-




Für die zwei Gehäusevarianten wurde jeweils eine Platine ausgelegt, entworfen und für die
drei unterschiedlichen Transistoren aufgebaut. Um alle Verbindungen möglichst nieder-
induktiv auszuführen sowie um die Ansteuersignale möglichst gut abzuschirmen, wurden
die Platinen mit vier Lagen entworfen. Im Nachfolgenden wird detailliert auf die beiden
Wechselrichterplatinen sowie die Gate-Treiberversorgung eingegangen. Wie beim 25 kW-
Wechselrichter werden Gate-Treiber-ICs (IXDN614, IXYS Corporation, USA) im D2Pak
gemäß dem Schaltplan in Abbildung 3.1 eingesetzt. Die Gate-Treiber-ICs werden über SMD-
Kühlkörper (FK24413D2PAK, Fischer Elektronik, Deutschland) gekühlt. Um die Tran-
sistoren möglichst schnell ausschalten zu können, wurde wieder RG(ext)o = 0Ω gewählt
[71]. Der DC-Zwischenkreis besteht ebenfalls aus 1000 V-Glimmer-Keramikkondensatoren
(MC22FF152JF, Cornell Dubilier Electronics, USA) sowie 900 V-Folienkondensatoren
(MKP1848640094Y, VISHAY, USA), vergleiche Abschnitt 4.2.2.
5.2.1 WRA mit den D2Pak-FETs
Da die Simulation in Abschnitt 3.8.3 lediglich 2,72 W Halbleiterverluste pro Transistor
ergab und der C3M0065090J ein SMD-Bauteil ist, wurde WRA fast ausschließlich mit
SMD-Komponenten sowie komplett passiv gekühlt aufgebaut. Für die Kühlung der FETs
kommen SMD-Kühlkörper (DV-T263-101E, Ohmite, USA) mit einem Wärmewiderstand
von 8,5 K/W zum Einsatz. Damit ist es möglich, einen kompakten und passiv gekühlten
MHz-Wechselrichter mit einer maximalen Sperrschichttemperatur von unter 90◦C zu rea-
lisieren. In Tabelle 5.2 sind weitere Details zu den erwarteten Temperaturen zu nden.
Bei der Gestaltung der Leiterplatte mussten neben einem für hochfrequentes Schalten
optimierten Design auch ein geeignetes Wärmemanagement umgesetzt werden. In
Abbildung 5.3 sind die vier Lagen von einem der beiden Brückenzweige gezeigt. Der
zweite Brückenzweig ist identisch aufgebaut. Auf der Top-Lage, Abbildung 5.3 (a), sind
die FETs und die Gate-Treiber-ICs mit den dazugehörigen Kühlkörpern platziert. Zur bes-
seren Strom- und Wärmeverteilung sind die Gate-Treiber-ICs sowie der Drain-Kontakt des
high-side FETs und deren Kühlkörper über Durchkontaktierungen mit der zweiten Lage,
Abbildung 5.3 (b), verbunden. Um die hochfrequenten Störungen so gering wie möglich zu
halten, wurden beim Drain-Kontakt des low-side FETs keine zusätzlichen Flächen zur Strom-
und Wärmeverteilung geschaen. Die Snubber-Kondensatoren Cp sind niederinduktiv
direkt neben den Transistoren angebracht, um die Schaltverluste möglichst gering zu
halten. Diese niederinduktive Anbindung hat den Nachteil, dass die Kondensatoren durch
die Transistorverluste mit aufgeheizt werden. Zwischen den Snubber-Kondensatoren des
high-side und des low-side FETs sind die Schwingkreiskondensatoren sowie der Anschluss
für den Brückenausgang platziert.
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(a) (b)
(c) (d)
Abbildung 5.3: Details des Leiterplattendesigns von WRA, in (a) die Top-Lage, in (b) die
Zweite-Lage, in (c) die Dritte-Lage und in (d) die Bottom-Lage.
Die Gate-Treiber sind über den externen Gate-Vorwiderstand sowie die antiparallele
Diode auf der Top-Lage an die Gate-Anschlüsse angebunden. Der Rückweg aus der Driver-
Source führt über Durchkontaktierungen auf die Bottom-Lage, 5.3 (d), in den geteilten
Zwischenkreis des Gate-Treibers. Die beiden Verbindungen sind exakt übereinander an-
geordnet, um die Verbindung möglich niederinduktiv zu realisieren. Die beiden mittleren
Lagen, 5.3 (b) und (c), werden in den Gate-Treiber-Inseln zur Anbindung der Versorgungs-
spannungen sowie zur Signalführung und Wärmespreizung verwendet. Die beiden
Z-Dioden zur Verhinderung von Überspannungen sind auf der Bottom-Lage platziert.
Die DC-Zwischenkreiskondensatoren sind auf der Bottom-Lage angeordnet, wobei jede
Halbbrücke über eigene Kondensatoren verfügt. Die Kondensatoren sind jeweils mittig zu
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den Halbbrücken platziert und über Durchkontaktierungen angebunden. Die beiden oberen
Lagen, Abbildung 5.3 (a) und (b), sind dabei mit DC+ verbunden und die beiden unteren
Lagen, Abbildung 5.3 (c) und (d), mit DC-. Die kompletten Layouts, mit den Abmessungen
125 mm × 145 mm, sind im Anhang in Abbildung A.5 zu sehen.
Der komplette bestückte Wechselrichter ist in Abbildung 5.4 gezeigt. Dabei sind in (a)
die Transistoren und Gate-Treiber-ICs mit den dazugehörigen Kühlkörpern, die Snubber-
und Schwingkreiskondensatoren sowie die Anschlüsse für die DC-Versorgung und den HF-
Ausgang zu sehen und in (b) die Zwischenkreiskondensatoren sowie die Anschlüsse für die
Gate-Treiberversorgung und die optischen Empfänger.
(a) (b)
Abbildung 5.4: Ober-, in (a), und Unterseite, in (b), des bestückten WRA.
5.2.2 WRC und WRD mit den 4pin TO-247-Transistoren
Aufgrund der großen Kühläche auf der Rückseite der TO-247-Transistoren ist es möglich,
einen leistungsfähigen aktiv gekühlten Kühlkörper (LAM4K15024, Fischer Elektronik)
mit einem Wärmewiderstand von 0,65 K/W zur Kühlung aller vier FETs einzusetzen. Zur
Isolierung des Drain-Kontakts werden Al2O3-Scheiben (AOS247, Fischer Elektronik) ver-
wendet. Beim Einsatz der laut Simulation etwas weniger ezienten C3M0065100K-FETs in
Kombination mit dem aktiv gekühlten Kühlkörper ist bei einer Umgebungstemperatur von
25◦C eine Chiptemperatur von etwas über 60◦C zu erwarten. Details zu den zu erwartenden
Temperaturen sind ebenfalls in Tabelle 5.2 zu nden.
Da die Transistoren durch die Kühläche auf der Rückseite des TO-247-Gehäuses
direkt an den Kühlkörper angebunden sind, ist es nicht nötig die Verlustleistung über die
Platine zu verteilen. Durch die größere Gehäuseinduktivität der TO-247-Transistoren
musste jedoch ausdrücklich auf niederinduktive Kommutierungspfade geachtet werden. In
Abbildung 5.5 sind die vier Lagen eines Brückenzweiges gezeigt. Der zweite Brückenzweig
ist wieder identisch aufgebaut.
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(a) (b)
(c) (d)
Abbildung 5.5: Details des Leiterplattendesigns von WRC und WRD, in (a) die Top-Lage,
in (b) die Zweite-Lage, in (c) die Dritte-Lage und in (d) die Bottom-Lage.
Entgegen dem Layout wurden die Transistoren und der dazugehörige Kühlkörper auf der
Top-Lage platziert. Dadurch sitzt der Kühlkörper über den Snubber- und den Schwingkreis-
kondensatoren und diese können aktiv gekühlt werden. Das restliche Konzept ist identisch
zu WRA. Die kompletten Layouts, mit den Abmessungen 133 mm × 145 mm, sind in
Abbildung A.6 im Anhang gezeigt.
Der resultierende bestückte WRC mit den Cree C3M0065100K-FETs ist in Abbildung 5.6
gezeigt, wobei WRD mit den Infineon-FETs identisch aufgebaut ist. Dabei sind in (a) die
Transistoren und Gate-Treiber-ICs mit den dazugehörigen Kühlkörpern zu sehen und in (b)
die Zwischenkreiskondensatoren, die Anschlüsse für die Gate-Treiberversorgung und die




Abbildung 5.6: Ober-, in (a), und Unterseite, in (b), des bestückten WRC, wobei WRD ab-
gesehen von den Transistoren identisch aufgebaut ist.
5.2.3 Vergleich der resultierenden Wechselrichter
Mit den Transistorverlusten aus der Simulation sowie den Datenblattangaben von den
Transistoren, Gate-Treibern und Kühlkörpern können die Chip- und Kühlkörper-
temperaturen berechnet werden. Zum Vergleich sind diese in Tabelle 5.2 aufgeführt. Auf-
grund der erhöhten Chip-Temperatur von WRA muss von einer reduzierten Lebensdauer
der Transistoren ausgegangen werden.
Tabelle 5.2: Berechnete Chip- und Kühlkörpertemperaturen [65–67, 75–78].
Hersteller Cree Infineon
Bezeichnung C3M0065090J C3M0065100K IMZ120R045M1
Gehäuse 7pin D2Pak 4pin TO-247 4pin TO-247
WR A C D
Rth heat sink 8,5 K/W 0,65 K/W 0,65 K/W
∆Theat sink 53,04 K 27,4 K -
Rth JC FET 1,1 K/W 1,1 K/W 0,51 K/W
∆TFET 59,9 K 36,4 K -
TJ 84,9◦ C 61,4◦ C -
Pgate driver(3 MHz) 1,32 W 1,32 W 2,75 W
Abbildung 5.7 zeigt zum Vergleich ein Foto der beiden 2,5 kW Vollbrückenwechselrichter,
WRA links und WRC rechts. Dabei hat WRA Dimensionen von 145 mm×125 mm×65 mm
und WRC beziehungsweise WRD von 180 mm× 140 mm× 105 mm. Somit ist das Volumen
der TO-247-Wechselrichter (2,62 L) jeweils mehr als doppelt so groß wie das Volumen des
D2Pak-Wechselrichters (1,18 L). Allerdings muss hier angemerkt werden, dass das Volu-
men von WRC beziehungsweise WRD hauptsächlich aufgrund der Höhe größer ausfällt.
Da der Kühlkörper von der Bottom- auf die Top-Lage verschoben wurde, um die Snubber-
und die Schwingkreiskondensatoren zu kühlen, mussten zwei Folienkondensatoren auf die
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Bottom-Lage ausweichen. Daher sind bei den TO-247-Varianten auf Bottom und Top Foli-
enkondensatoren platziert, woraus die gesteigerte Bauhöhe resultiert.
Abbildung 5.7: Beide Wechselrichter-Prototypen: WRA auf der linken Seite und WRC auf
der rechten Seite.
5.2.4 Gate-Treiberversorgung
Die isolierte Gate-Treiberversorgung für die 2,5 kW-Einheit wurde ebenfalls als Aufsteck-
platine realisiert. Der Aufbau ist identisch zur in Abschnitt 4.2.3 beschriebenen Gate-Treiber-
versorgung für den SMPD-Wechselrichter. Allerdings ist hier ein Gate-Treiber-IC zur
Ansteuerung aller vier Transformatoren ausreichend, da die Gate-Kapazität der verwen-
deten Transistoren kleiner ist. Die Wechselrichter wurden so gestaltet, dass die Gate-Treiber-
versorgung bei allen drei Varianten zum Einsatz kommen kann. In Abbildung 5.8 sind zwei
Versionen zu sehen. In (a) für die Versorgung der Gate-Treiber-ICs mit −5/+18 V und in (b)
für eine Versorgungsspannung von 0/+18 V. Die Layouts der Gate-Treiberversorgungen
sind im Anhang in Abbildung A.7 gezeigt.
(a)
(b)
Abbildung 5.8: Gate-Treiberversorgungen für die 2,5 kW-Einheit, (a) mit einer Versor-
gungsspannung von −5/+18 V und (b) mit 0/+18 V.
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Die 0/+18 V-Versorgung wurde für die Verwendung mit den Infineon-Transistoren
entwickelt, um die benötigte Gate-Treiberleistung zu reduzieren. Laut Basler [79] ist es
möglich, den IMZ120R045M1 mit 0/+18 V zu betreiben, da die Threshold-Spannung
dieser MOSFETs, mit uGS(th) = 3 V, hoch genug ist um einen sicheren Sperrzustand auch
ohne negative Gate-Spannung zu gewährleisten. In Abbildung 5.9 ist die gemessene Gate-
Treiberleistung für die drei Transistoren über der Schaltfrequenz gegeben. Dabei wurde
WRD einmal mit der −5/+18 V-Versorgung und einmal mit der 0/+18 V-Versorgung
betrieben. Demnach können mit der 0/+18 V-Versorgung bei fsw = 3 MHz bis zu 7,5 W
eingespart werden.
Abbildung 5.9: Gemessene Gate-Treiberleistungen in Abhängigkeit von der Schaltfrequenz
für die verschiedenen MOSFETs der 2,5 kW-Einheit. Gemessen für jeweils
eine Vollbrücke bei UDS = 0 V.
5.3 Schwingkreis
Auch bei der 2,5 kW-Einheit kommt zur Anpassung der Lastimpedanz an den Wechsel-
richter sowie zur Gewährleistung eines sicheren Betriebs ein Transformator zwischen dem
Ausgang des Schwingkreises und der Last zum Einsatz. Für eine symmetrische Kommutie-
rung beider Brückenzweige wurden die passiven Komponenten des Schwingkreises geteilt.
Die Hälften benden sich jeweils zwischen einem der Brückenausgänge und dem Trans-
formator, wie im Schaltplan in Abbildung 5.10 veranschaulicht.
Die SchwingkreiskondensatorenCres sind direkt auf der Wechselrichterplatine platziert.
Aufgrund des hochfrequenten Stroms werden Glimmerkondensatoren (MC22FF152J-F,
Cornell Dubilier Electronics, USA) verwendet. Um die Verluste in den Kapazitäten zu
reduzieren, wurden jeweils zwei Kondensatoren parallel eingesetzt. Dies resultiert in einer
Schwingkreiskapazität vonCres = 1,5 nF. Die induktiven Komponenten des Schwingkreises
sind aus jeweils einem Eisenpulver-Ringkern (T300-2D, Micrometals, Inc., USA) aufge-
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Abbildung 5.10: Schaltplan des Vollbrückenwechselrichters mit geteiltem Schwingkreis.
baut. Die 77,2 mm-Kerne wurden mit Kupferlackdraht bewickelt und sind in Abbildung 5.11
gezeigt. Aus der Summe der Streuinduktivität und der Schwingkreisdrossel ergibt sich die
Schwingkreisinduktivität zu Lres = 4,78 µH.
(a) (b)
Abbildung 5.11: Induktive Bauteile des Schwingkreises der 2,5 kW-Einheit. Der 1 :
√
2
Hochfrequenztransformator in (a) sowie die Schwingkreisdrossel in (b),
mit LH(prim) = 22 µH, LH(sek) = 44,3 µH und Lσ = 0,98 µH sowie
LDrossel = 3,8 µH.
Damit unterscheiden sich die verwendeten Bauteile des Schwingkreises leicht von den
berechneten Schwingkreisparametern, welche in Tabelle 3.4 gegeben sind. Diese Anpas-
sung war nötig, um die nicht perfekte Kopplung des Transformators zu kompensieren.
5.4 Ansteuereinheit





Im Folgenden werden die Messergebnisse von WRA, WRC und WRD vorgestellt. Wie bei
der 25 kW-Einheit wurden zwei Betriebspunkte untersucht. Zunächst wurden die Wechsel-
richter an einer 50Ω-Hochfrequenzlast betrieben. Dies dient als Äquivalent zum
stationären Betrieb einer induktiv gekoppelten Lampe, bietet jedoch den Vorteil einer
konstanten Impedanz. Anschließend wurden die Wechselrichter im Kurzschluss betrieben,
mit Rload = 0Ω, als Äquivalent zum Betrieb direkt nach der Zündung des Plasmas und
während der Aufheizphase.
5.5.1 Betrieb an einer Hochfrequenzlast
Die gemessenen Strom- und Spannungsverläufe des Betriebs am 50 Ω-Lastwiderstand sind
in Abbildung 5.12 gezeigt, in (a) für WRA, in (b) für WRC und in (c) für WRD. Bei den
Messungen wurden die Wechselrichter mit einer Eingangsspannung von 600 V gespeist
und mit einer Schaltfrequenz von 2,50 MHz getaktet. In diesem Betriebspunkt speisen die
Wechselrichter eine Ausgangsleistung von ~2,6 kW in die Last. Aufgrund der größeren
Kommutierungsinduktivität der TO-247-Bauteile kommt es zu mehr Schwingungen auf
den Drain-Source-Spannungen von WRC und WRD, welche aufgrund der niedrigeren
Frequenz zusätzlich weniger gedämpft sind. In Kombination mit dem größeren Chip und
damit der höheren Drain-Source-Kapazität des Infineon-Bauteils ist dieser Eekt beim
WRD noch verstärkt ausgeprägt. Den Laststromkurven Iload kann entnommen werden, dass
die Schwingungen über die kapazitive Kopplung zwischen Primär- und Sekundärwicklung
durch den Transformator auf die Last koppeln können. Dieser Eekt wird in Abschnitt 5.5.2
genauer untersucht.
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(a) (b)
(c)
Abbildung 5.12: Gemessene Spannungen und Ströme der drei Wechselrichter, (a) WRA, (b)
WRC und (c) WRD, mit dem 50 Ω-Lastwiderstand bei einer Schaltfrequenz
von 2,50 MHz und einer Eingangsspannung von 600 V.
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Die Frequenz der Schwingung auf der Drain-Source-Spannung kann erneut zur Ana-
lyse der beteiligten Induktivitäten und Kapazitäten herangezogen werden. Zum Vergleich
sind die gemessenen Schwingungsfrequenzen mit den nach (4.1) berechneten Resonanz-
frequenzen Tabelle 5.3 dargestellt. Die Kommutierungsinduktivitäten sind dabei die in
Abbildung 2.6 (a) veranschaulichten und in Tabelle 5.1 angegebenen Induktivitäten. Da
hier jeweils zwei Snubber-Kondensatoren je Brückenzweig eingesetzt werden, muss in
(4.1) mit 2 · Cp gerechnet werden. Des Weiteren muss wieder die Spannungsabhängigkeit
der Transistorkapazität bei der Berechnung der Frequenz beachtet werden, da jeweils ein
FET des Brückenzweiges sperrt und einer leitet [65–67].
Tabelle 5.3: Vergleich der theoretischen und der gemessenen Schwingungsfrequenzen der
Drain-Source-Spannungen [65–67].
Hersteller Cree Infineon
Bezeichnung C3M0065090J C3M0065100K IMZ120R045M1
WR A C D
Berechnet (4.1) 72,25 MHz 43,24 MHz 38,74 MHz
Gemessen 71,43 MHz 45,45 MHz 36,36 MHz
Die Ergebnisse der Wirkungsgradbestimmungen der drei Wechselrichter als Funktion
der Ausgangsleistung sind in Abbildung 5.13 dargestellt. Für diese Messungen wurden
die Wechselrichter an der 50 Ω-Last mit einer konstanten Schaltfrequenz von 2,50 MHz
betrieben, während die Eingangsspannung von 100 V auf 600 V erhöht wurde. Der nied-
rigere Wirkungsgrad für Pout < 500 W kann mit der erforderlichen konstanten Gate-Treiber-
leistung erklärt werden.
Abbildung 5.13: Gemessene Wirkungsgrade ηges der drei Wechselrichter beim Betrieb an
einer 50 Ω-Hochfrequenzlast als Funktionen der Ausgangsleistung Pout bei
fsw = 2,50 MHz.
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Beim Vergleich der Ezienzen der beiden 65 mΩ-Transistoren (WRA und WRC), sind
die höheren Schaltverluste sowie die erhöhten Verluste im Schwingkreis oensichtlich. Dies
resultiert in einer um 2% verringerten Ezienz. Mit WRA konnte ein maximaler Wirkungs-
grad von 93,9% erreicht werden und mit WRC 91,8%. Jedoch war dabei die Kühlkörper-
temperatur der D2Pak-FETs mit 90◦C um 55 K höher als die der TO-247-Bauteile mit 35◦C.
Vergleicht man WRA und WRD, so ist der Gesamtwirkungsgrad auf einem ähnlichen
Niveau. Der maximale Wirkungsgrad des WRD von 94,4% konnte bei Pout = 1,7 kW gemes-
sen werden. Demnach ist es möglich die Nachteile, durch das Gehäuse mit dem schlechteren
Schaltverhalten, durch einen Chip mit niedrigerem RDS(on) in Trench-Technologie auszu-
gleichen. Eine detaillierte Untersuchung der Verluste von WRA und WRD ist in
Abschnitt 5.5.2 gegeben.
Da WRC mit den Cree 4pin TO-247-Transistoren mit 91,8% den niedrigsten Wirkungs-





In Abbildung 5.14 sind die gemessenen Kurvenverläufe der beiden verbleibenden 2,5 kW-
Wechselrichter, (a) WRA und (b) WRD, im Kurzschlusstest mit einer Eingangsspannung
von 600 V und einer Schaltfrequenz von 2,73 MHz gezeigt. Die Schaltfrequenz von 2,73 MHz
wurde gewählt, um eine ähnliche Impedanz und damit ähnliche Scheinleistung im Schwing-
kreis zu erhalten, verglichen mit dem Betrieb an der 50 Ω-Last bei 2,50 MHz. Für diese
Messung wurde die Sekundärwicklung des Transformators kurzgeschlossen. In diesem
Betriebspunkt speisen die Wechselrichter eine Scheinleistung von 5,8 kVA in den Schwing-
kreis. Dennoch liegt die Eingangsleistung der Wechselrichter bei lediglich etwa 140 W.
(a) (b)
Abbildung 5.14: Gemessene Kurvenverläufe des Kurzschlusstests der beiden Wechsel-
richter, in (a) WRA und in (b) WRD, bei fsw = 2,73 MHz und Uin = 600 V.
Neben der Analyse des Schaltverhaltens können beim Kurzschlusstest auch die
Verluste des Wechselrichters, des Schwingkreises und des Transformators getrennt
voneinander analysiert werden. In Abbildung 5.15 sind die unterschiedlichen Verlust-
quellen der beiden Wechselrichter als Funktionen des Resonanzstroms dargestellt, in (a)
für WRA und in (b) für WRD. Die Kurven „Inverter + resonant tank + transformer“ sind mit
kurzgeschlossener Sekundärwicklung des Transformators gemessen, äquivalent zu den
Kurvenverläufen in Abbildung 5.14. Die Kurven „Inverter + resonant tank“ repräsentieren
den Betrieb der Wechselrichter ohne Transformator, also lediglich mit Cres und LDrossel.
Der Oset von etwa 20 W entspricht der erforderlichen Gate-Treiberleistung, vergleiche
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Abbildung 5.9. Um die Verluste im Transformator und im Schwingkreis zu berechnen,
wurden die Messpunkte durch quadratische Funktionen in Abhängigkeit vom Resonanz-
strom ires interpoliert. Durch Subtraktion dieser beiden Funktionen können die Trans-
formatorverluste (Kurven „transformer“) berechnet werden. Die Halbleiterverluste
wurden über die Temperaturerhöhung der Kühlkörper abgeschätzt (Kurven „FETs“).
Schließlich wurden die Schwingkreisverluste (Kurven „Resonant tank“) berechnet, indem




Abbildung 5.15: Verluste des WRA in (a) und des WRD in (b) im Kurzschlussbetrieb




Für einen besseren Vergleich sind in Abbildung 5.16 die Verlustwerte für einen Resonanz-
strom von 10 A gegenübergestellt. Die Gesamtverluste sind quasi identisch, mit einem
leichten Vorteil für WRA. Die Verluste in den passiven Komponenten sind bei WRD höher.
Interessanterweise sind aber nicht die Schwingkreisverluste höher, sondern die Transfor-
matorverluste. Dies kann mit der KoppelkapazitätCcoupl zwischen der Primär- und Sekundär-
wicklung des Transformators erklärt werden. Für den hier verwendeten Transformator,
Abbildung 5.11 (a), hat diese einen Wert von 340 pF. Wird die Simulation in Abschnitt 3.8.3
um Ccoupl ergänzt, können die Ströme iCcoupl (WRA) = 906 mA und iCcoupl (WRC) = 2,4 A
bestimmt werden, obwohl die Frequenzspektren der simulierten Resonanzströme beider
Transistorvarianten keine große Abweichung aufweisen (vergleiche Abbildung 3.12). Die
Transistorverluste sind aufgrund des geringeren RDS(on) der IMZ120R045M1-Transistoren
sowie der niedrigeren Chip-Temperatur des WRD deutlich geringer.
Abbildung 5.16: Vergleich der Verluste des Kurzschlussbetriebs bei einer Schaltfrequenz
von 2,73 MHz und einem Resonanzstrom von etwa 10 A, WRA in lila und
WRD in orange.
Abschließend ist in Tabelle 5.4 ein Vergleich zwischen der Simulation des WRA mit den
beiden Messergebnissen im Kurzschluss-10 A-Messpunkt dargestellt. Im Vergleich zur
Simulation wurden höhere Halbleiterverluste gemessen, obwohl der Resonanzstrom
geringer war. Dies lässt sich durch die höhere Schaltfrequenz, die höhere Phasenreserve und




durch den Anstieg der Chiptemperatur ∆TJ führt zu deutlich erhöhten Durchlassverlusten.
Dies ist beim WRA durch die hohe Chiptemperatur besonders ausgeprägt. Interessanter-
weise haben die Schaltverluste lediglich einen kleinen Anteil an den Transistorverlusten
und sind bei beiden Wechselrichtern gleich, obwohl der Infineon-FET deutlich größere
Bauteilkapazitäten hat und im schlechter schaltenden TO-247-Gehäuse verbaut ist.
Dies kann unter anderem mit der Temperaturabhängigkeit der Threshold-Spannung des
C3M0065090J erklärt werden. Mit steigender Temperatur nimmt diese weiter ab [65],
dadurch nähern sich die ∆tG o-Werte der beiden FETs weiter an (vergleiche Tabelle 3.5).
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Tabelle 5.4: Vergleich der Transitorverluste der 2,5 kW-Wechselrichter im Kurzschluss-
betrieb bei einer Schaltfrequenz von 2,73 MHz und einem Resonanzstrom von





TKK - 89◦C 36,2◦C





[65, 67] 65 mΩ ∼ 75 mΩ ∼ 50 mΩ
Plosscon 2,14 W 7,5 W 4,5 W
Plosssw(2,77 MHz) 0,58 W 0,5 W 0,5 W
5.6 Zusammenfassung der Ergebnisse der
2,5 kW-Einheit
In diesem Kapitel wurden die Ergebnisse der Realisierung der 2,5 kW-Einheit präsentiert.
Aus diesen Messungen können folgende Punkte geschlussfolgert werden:
• Kompakte und eziente Hochfrequenzwechselrichter lassen sich mit allen drei
untersuchten Transistoren realisieren.
• Im hochfrequenten Schaltbetrieb lässt sich ein schlechteres Gehäuse durch einen
MOSFET mit niedrigerem Durchlasswiderstand in Trench-Technologie ausgleichen.
• Der Einsatz des sehr gut schaltenden jedoch schlechte zu kühlenden D2Pak-Gehäuses
resultiert in einer Konzentration der Verluste in den Transistoren.
• Die Verwendung des 4pin TO-247-Gehäuses resultiert aufgrund der schlechteren
Schalteigenschaften in einer Konzentration der Verluste in den Schwingkreis-
komponenten sowie den DC-Zwischenkreiskondensatoren.
Es ist allerdings zu beachten, dass die Ausgangsleistung vonWRD mit einem überarbeiteten
Schwingkreis deutlich gesteigert werden könnte, wohingegen die Ausgangsleistung von
WRA durch die Transistoren begrenzt ist.
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Im folgenden Kapitel wird die Umsetzung der Kaskadenschaltung diskutiert. Mit der
Kaskadenschaltung wird einen zweite Variante zur Realisierung von Wechselrichtern mit
Ausgangsleistungen über 10 kW bei 2,50 MHz vorgestellt. Hierfür wird die im Kapitel 5
entwickelten 2,5 kW-Wechselrichter-Einheiten in den Abschnitt 3.9 beschriebenen drei
Varianten zur Verschaltung betrieben. Der prinzipielle Aufbau ist in Abbildung 6.1 für die
Serien-Parallel-Kaskade nach dem Schaltplan in Abbildung 3.14 (b) aus vier WRA gezeigt.
Die nachfolgenden Untersuchungen wurden alle mit diesen vier Exemplaren des WRA
durchgeführt. Zur Steigerung der Ausgangsleistung sowie zur Senkung der Transistor-
temperaturen werden die Wechselrichter hier allerdings aktiv mit Lüftern gekühlt.
Abbildung 6.1: Veranschaulichung der Kaskadenschaltung anhand einer Serien-Parallel-
Kaskadenschaltung aus vier WRA.
6.1 Vervielfältiger für die Ansteuersignale
Um die Einheiten der Kaskadenschaltung möglichst synchron anzusteuern, werden die
Gate-Signale nicht einzeln für jeden Wechselrichter erzeugt, sondern die Ansteuersignale
für einen Wechselrichter vervielfältigt. Die Ansteuersignale werden wie bisher mit dem
in Abschnitt 4.4 vorgestellten FPGA-Board generiert. Der prinzipielle Aufbau des Verviel-
fältigers ist in Abbildung 6.2 für einen Kanal veranschaulicht. Die Schaltsignale werden
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empfangen, verstärkt und auf bis zu sechs optische Sender verteilt. Um schnelle Schaltzeiten
der optischen Sender zu gewährleisten, werden die Schaltsignale nochmals durch Treiber-
ICs verstärkt.
Abbildung 6.2: Prinziepschaltbild für die Vervielfältigung eines Ansteuersignals
Die resultierende Platine für die Vervielfältigung der Ansteuersignale ist in Abbildung 6.3
gezeigte. Bei der Leitungsführung wurde darauf geachtet, dass zwischen dem Verstärker
und jedem der Sender eine identische Signallaufzeit vorhanden ist. Für eine gute Entkopp-
lung der Signale untereinander sowie für eine gute Abschirmung gegen Störsignale
wurde die Platine mit vier Lagen entworfen. Mit der gezeigten Platine können bis zu sechs
Vollbrückenwechselrichter angesteuert werden. Die Layouts sind in Abbildung A.2 im
Anhang gezeigt.
(a) (b)
Abbildung 6.3: Ober- und Unterseite der Platine zur Vervielfältigung der Ansteuer-
signale, mit den Eingangsverstärkern und Sendern in (a) sowie den SMA-




Wie in Abschnitt 3.9 beschrieben, sollen für die Kaskadenschaltung die Sekundärwicklungen
der Transformatoren verschaltet werden. Für die Versuche kommen die in Abbildung 6.4 (a)
gezeigten vier Transformatoren zum Einsatz. Die Transformatoren sind aus jeweils drei
Eisenpulver-Ringkernen (T300-2, Micrometals, Inc.) aufgebaut. Die Kerne haben einen
Durchmesser von 77,2 mm und wurden mit doppelt isolierter PVC-Schaltlitze (60.7032,
Multi-Contact, Stäubli ElectricalConnectors, Schweiz) bewickelt. Ein Überblick über
die Parameter der vier Transformatoren wird in Tabelle 6.1 gegeben. Um keine zusätzliche
Schwingkreisinduktivität einsetzen zu müssen, wurden die Transformatoren mit großen
Streuinduktivitäten aufgebaut. Hierfür wurden die Primär- und Sekundärwicklungen
ungleichmäßig verteilt. Dies ist in Abbildung 6.4 (b) anhand von Trafo 4 veranschaulicht.
Die gelben Sekundärwicklungen sind im linken oberen Bereich doppelt zwischen die blauen
Primärwicklungen gewickelt.
Die Herausforderung bei der Herstellung der Transformatoren lag darin, diese möglichst
identisch aufzubauen, um eine gleichmäßige Leistungsverteilung zwischen den versch-
alteten Wechselrichtern zu erhalten. Aus diesem Grund wurde die Wicklung mit der PVC-
Schaltlitze ausgeführt. Dieses generiert zwar etwas mehr Verluste, als ein Kupferdraht mit
identischem Leitungsquerschnitt, ist dafür exibel und gegen höhere Spannungen isoliert.
Dadurch ist es möglich, das komplette Wickelfenster des Kerns einlagig ohne Abstand zwi-
schen den Wicklungen zu bewickeln, wodurch Abweichungen minimiert werden können.
Eine Diskussion zu den Auswirkungen von abweichenden Parametern ist im nachfolgenden
Abschnitt 6.3 gegeben.
(a) (b)
Abbildung 6.4: Transformatoren für die Kaskadenschaltung, (a) zeigt einen Vergleich
aller vier verwendeten Transformatoren und (b) eine Detailaufnahme von
Trafo 4.
Der Schwingkreis für den resonanten Betrieb der Wechselrichter setzt sich aus der Streu-
induktivität der Transformatoren und den Glimmer-Kondensatoren zusammen, welche sich
wie in Abschnitt 5.3 beschrieben auf den Wechselrichterplatinen benden, zusammen.
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Tabelle 6.1: Vergleich der Parameter der vier Transformatoren für die Kaskadenschaltung.
Trafo 1 Trafo 2 Trafo 3 Trafo 4
LH(prim) 7,48 µH 7,54 µH 7,54 µH 7,53 µH
LH(sek) 13,60 µH 13,63 µH 13,87 µH 13,61 µH
Lσ 1,61 µH 1,63 µH 1,65 µH 1,60 µH
ÜuTrafo 0,742 0,744 0,743 0,744
6.3 Messergebnisse
Im Folgenden werden die Messergebnisse der drei Varianten der Kaskadenschaltung, nach
den Schaltbildern in Abbildung 3.13, 3.14 (a) bzw. (b) , präsentiert. Da für die Messungen
lediglich eine 50 Ω-Hochfrequenzlast zur Verfügung stand, konnten lediglich die Serien-
sowie die Serien-Parallel-Kaskadenschaltung im Betrieb mit einer Last vermessen werden.
Die Parallel-Kaskadenschaltung konnte aufgrund der Schwingkreisauslegung nicht an der
50 Ω-Last betrieben werden, ohne die ZVS-Bedingung zu verletzen. Für die Serien-Parallel-
Kaskadenschaltung sindWR1 undWR2 beziehungsweiseWR3 undWR4 in Reihe geschaltet
und anschließend die beiden Stränge parallel geschaltet, äquivalent zu 3.14 (b) und 6.1.
6.3.1 Kurzschlussbetrieb
Die gemessenen Kurvenverläufe der drei Kaskadenschaltungen im Kurzschlussbetrieb bei
fsw = 2,73 MHz undUin = 600 V sind in Abbildung 6.5 gezeigt. Dabei zeigt Abbildung 6.5 (a)
die Zeitverläufe der Parallel-Kaskade, (b) der Serien-Kaskade und (c) der Serien-Parallel-
Kaskadenschaltung.
Alle drei Varianten können in diesem Arbeitspunkt die ZVS-Bedingung einhalten und
ezient betrieben werden, allerdings mit unterschiedlichen großen Resonanzströmen und
unterschiedlichen Kommutierungszeiten. Dies lässt sich anhand der unterschiedlich großen
Ströme sowie Spannungen auf der Sekundärseite der Transformatoren je nach Verschaltung





Abbildung 6.5: Gemessene Kurvenverläufe der drei Varianten der Kaskadenschaltungen
aus vier WRA im Kurzschlussbetrieb bei fsw = 2,73 MHz und Uin = 600 V.




6.3.2 Betrieb an einer Hochfrequenzlast
Die gemessene Kurvenverläufe der Serien- und der Serien-Parallel-Kaskadenschaltung beim
Betrieb an der 50 Ω-Hochfrequenzlast sind in Abbildung 6.6 gezeigt.
(a) (b)
Abbildung 6.6: Gemessene Kurvenverläufe der Kaskadenschaltungen aus vier WRA beim
Betrieb an einer 50 Ω-Hochfrequenzlast bei fsw = 2,50 MHz. Die Serien-
Kaskade in (a) liefert dabei eine Ausgangsleistung von 2,48 kW, bei
Uin = 450 V, und die Serien-Parallel-Kaskadenschaltung in (b) 10,34 kW, bei
Uin = 600 V.
Beim Betrieb der Serien-Kaskadenschaltung wurden die vier Wechselrichter mit einer
Eingangsspannung von 450 V gespeist und mit 2,50 MHz getaktet, die dazugehörigen Kur-
venverläufe zeigt Abbildung 6.6 (a). Bei diesem Arbeitspunkt speisten die Wechselrichter
insgesamt 2,48 kW in die Last und konnten einen Wirkungsgrad von lediglich ηges = 77,26%
erreichen. Anhand der Kurvenverläufe ist keine unsymmetrische Verteilung des Laststroms
zu erkenne. Durch die zu kleine Last, verglichen mit der Schwingkreisauslegung, ist die
Schwingkreisgüte gemäß (3.8) groß. Dies resultiert in einer großen Phasenverschiebung
und einem großen Blindleistungsanteil im Schwingkreis. Aus diesem Grund musste die
Eingangsspannung bei dieser Messung auf 450 V reduziert werden, um den maximalen
Resonanzstrom der Wechselrichter nicht zu überschreiten.
Die gemessene Kurvenverläufe der Serien-Parallel-Kaskadenschaltung beim Betrieb an
der 50 Ω-Hochfrequenzlast sind in Abbildung 6.6 (b) gezeigt. Hier wurden die vier Wechsel-
richter bei Uin = 600 V und fsw = 2,50 MHz betrieben. Dabei speisten die Wechselrichter
insgesamt 10,34 kW in die Last, bei ηges = 92,68%. Damit ist die erreichte Gesamtezienz
1,22% geringer, verglichen mit der Ezienz eines der D2Pak-Wechselrichter bei 2,5 kW
Ausgangsleistung, vergleiche Abbildung 5.13. Ein Vergleich der Betriebsparameter und der
Halbleiterverluste ist auch für diese beiden Messungen in Tabelle 6.2 gegeben.
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Die Ergebnisse der Wirkungsgradbestimmung der Serien-Parallel-Kaskadenschaltung als
Funktionen der Ausgangsleistung sind in Abbildung 6.7 dargestellt. Für diese Messungen
wurden die Wechselrichter an der 50 Ω-Last mit einer konstanten Schaltfrequenz von
2,50 MHz betrieben, während die Eingangsspannung von 100 V auf 600 V erhöht wurde.
Da die Serien-Kaskadenschaltung aufgrund der schlechten Anpassung lediglich einen
Wirkungsgrad unter 80% erreichen konnte, wurde auf weitere Messungen verzichtet.
Abbildung 6.7: Gemessene Wirkungsgrade ηges der Serien-Parallel-Kaskadenschaltung aus
vier WRA beim Betrieb an einer 50 Ω-Hochfrequenzlast als Funktionen der
Ausgangsleistung Pout bei fsw = 2,50 MHz.
6.3.3 Vergleich der Kaskadenschaltungen
In Tabelle 6.2 ist ein Vergleich der Messergebnisse der drei Varianten der Kaskadenschaltung
gegeben. Ein Vergleich dieser Messergebnisse veranschaulicht, wie wichtig eine korrekte
Schwingkreisberechnung bei resonanten Topologien ist. Ein Betrieb der Parallel-Kaskaden-
schaltung an der 50 Ω-Last ist zum Beispiel überhaupt nicht möglich, da die große Last-
impedanz der einzelnen Wechselrichter von R′load = 148 Ω in einem zu kleinen Resonanz-
strom resultiert, weshalb gemäß (2.13) die ZVS-Bedingung nicht eingehalten werden kann.
Im Fall der Serien-Kaskadenschaltung an der 50 Ω-Last ist die resultiert Lastimpedanz der
Wechselrichter lediglich R′load = 9,25 Ω, was gemäß (3.8) in einer großen Schwingkreisgüte
resultiert. Dadurch steigt die Phasenverschiebung und es ergibt sich ein schlechtes Verhält-
nis zwischen im Schwingkreis oszillierenden Blindleistung zur abgegebener Wirkleistung,
was in einer niedrigen Ezienz resultiert. Der Vergleich der Ergebnisse der Serien- und der
Parallel-Kaskadenschaltung mit denen der Serien-Parallel-Kaskadenschaltung zeigt, dass
die Unterschiede in den Transformatoren bei der Serien-Parallel-Kaskade einen kleineren
Einuss auf die Phasenwinkel und die Stromverteilung haben. Durch die Serien-Parallel-
Schaltung kompensieren sich die Unterschiede in den Transformatoren besser. Bei der
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Parallel-Kaskade ist die unsymmetrische Stromverteilung am deutlichsten ausgeprägt. Dies
liegt daran, dass sich bei dieser Schaltung die Ströme in den Sekundärwicklungen
unterscheiden können. Lediglich die Spannung über den Sekundärwicklungen ist identisch.
Dadurch variiert die Belastung der Wechselrichter, was in unterschiedlichen Resonanz-
strömen resultiert. Daher sind bei dieser Variante der Kaskadenschaltung alle Parameter der
Transformatoren entscheidend. Im Gegensatz dazu ist bei der Serien-Kaskadenschaltung
primär das Übersetzungsverhältnis der Transformatoren wichtig. Durch die Serien-
schaltung wird dafür gesorgt, dass in allen Sekundärwicklungen der gleiche Strom ießt,
wobei sich die Spannungen unterscheiden können. Sobald die Übersetzungsverhältnisse
aller Transformatoren identisch sind, sind auch die Resonanzströme der Wechselrichter
identisch.
Aus diesen Messungen resultiert, dass ein Teillastbetrieb, bei dem lediglich einzelne
Wechselrichter betrieben werden, nicht einfach umgesetzt werden kann. In Serie
geschaltete Wechselrichter können lediglich gemeinsam betrieben werden, da ansonsten
die über der Sekundärwicklung des inaktiven Wechselrichters anliegende Spannung über
die Body-Dioden der MOSFETs kurzgeschlossen wird. Hier müsste eine mechanische
Trennung zwischen dem Transformator und dem Wechselrichter eingefügt werden.
Parallel geschaltete Wechselrichter oder parallel geschaltete Stränge können zwar
einzeln betrieben werden, jedoch passt dann die Lastimpedanz nicht mehr zur Schwing-
kreisauslegung und der Betriebspunkt wird inezient, äquivalent zum Betrieb der Serien-
Kaskadenschaltung an der 50 Ω-Last. Um dies auszugleichen, kann die Lastimpedanz durch
einen in Serie zur Last geschalteten variablen Kondensator angepasst werden. Dadurch
können die Wechselrichter in einen ezienteren Arbeitspunkt verschoben werden. Aller-
dings muss der Kondensator für die maximale Leistung ausgelegt sein, was in einem teuren
und großen Bauteil resultiert. Zusätzlich wird der Wirkungsgrad bei Nennleistung durch
die Verluste im Kondensator reduziert.
6.4 Zusammenfassung der Ergebnisse der
Kaskadenschaltung
In diesem Kapitel wurden die Ergebnisse der Umsetzung der Kaskadenschaltung präsen-
tiert. Aus diesen Messungen können folgende Punkte geschlussfolgert werden:
• Alle drei Varianten der Kaskadenschaltung lassen sich realisieren.
• Auch die Kaskadenschaltung aus kleineren Wechselrichtern ist eine eziente Alter-
native zu Röhrengeneratoren im Leistungsbereich über 10 kW bei 2,50 MHz.
• Die Zusammenstellung der Kaskadenschaltung kann je nach Last variiert werden und
somit kann eine große Zahl unterschiedlicher Verbraucher versorgt werden.
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7 Vergleich der Kaskadenschaltung
mit der 25 kW-Einheit
Im folgenden Abschnitt wird die Kaskadenschaltung mit der 25 kW-Einheit verglichen.
Zu diesem Zweck werden die Ergebnisse der Serien-Parallel-Kaskadenschaltung aus vier
Wechselrichtern für eine Ausgangsleistung von 25 kW extrapoliert. Daher wird die 25 kW-
Einheit mit einer theoretischen Kaskadenschaltung aus zehn WRA verglichen.
7.1 Größe und Gewicht
Ein Vergleich der Größe und des Gewichts der Komponenten der 25 kW-Einheit mit de-
nen eines WRA und einer Kaskadenschaltung aus zehn WRA ist in Tabelle 7.1 gegeben.
Die Angaben für die Kaskadenschaltung wurden durch Multiplikation der Werte eines
WRA errechnet. Aus dem Vergleich folgt, dass Volumen und Gewicht der 25 kW-Einheit
geringer ausfallen. Bei der Kaskadenschaltung nehmen vor allem die zehn Wechselrichter-
platinen viel Raum ein. Das Flüssigkühlsystem der 25 kW-Einheit, bestehend aus Pumpe,
Radiator und Ausgleichsbehälter, ist mit 10,65 L und 5,7 kg die größte und schwerste
Baugruppe dieses Generators. Des Weiteren ist der wassergekühlte 25 kW-Transformator
(Abbildung 4.10 (a)) mit 3,8 kg das schwerste Bauteil.
Beim angegebenen Gesamtvolumen ist zu beachten, dass keine Isolationsabstände
zwischen den Komponenten berücksichtigt wurden. Da die Kaskadenschaltung aus
deutlich mehr einzelnen Komponenten besteht, würde sich dieser zusätzliche Faktor
hier stärker auswirken.
Tabelle 7.1: Vergleich von Größe und Gewicht der 25 kW-Einheit mit einer Kaskaden-
schaltung aus zehn WRA.
25 kW-Einheit WRA Kaskadenschaltung
Volumen Gewicht Volumen Gewicht Volumen Gewicht
Wechselrichter 4,59 L 2,3 kg 1,18 L 0,70 kg 11,78 L 7,0 kg
Schwingkreis 4,99 L 5,5 kg 0,36 L 0,65 kg 3,61 L 6,5 kg
Kühlung 10,65 L 5,7 kg 0,72 L 0,60 kg 7,20 L 6,0 kg
Gesamt 20,23 L 13,5 kg 2,26 L 1,95 kg 22,59 L 19,50 kg
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7.2 Herstellungskosten
Die Materialkosten für die 25 kW-Einheit sowie für die Kaskadenschaltung aus zehn WRA
sind in Tabelle 7.2 gegenübergestellt. Demnach sind die Materialkosten für die 25 kW-
Einheit um 342,13 €1 günstiger als für die Kaskadenschaltung.
Die Bauteilkosten für die zehn Wechselrichter haben einen großen Anteil an den Material-
kosten der Kaskadenschaltung. Hierbei fallen besonders die vielen optischen Sender und
Empfänger, mit jeweils 7,20 €1 beziehungsweise 11,94 €1, sowie die Folienkondensatoren,
mit jeweils 13,50 €1, ins Gewicht. Bei der 25 kW-Einheit ist der variable Vakuumkondensator
(Abbildung 4.10 (b)) mit 999,90 €1 das teuerste Bauteil.
Da es sich bei den SMPD-Modulen um Prototypen handelt, welche während des
gemeinsamen Forschungsprojektes entstanden sind, ist für diese kein Preis bekannt. Daher
wurden bei beiden Varianten die Kosten für die Transistoren ausgeklammert. Ein
Vergleich der Kosten für vergleichbare diskrete 25 mΩ Transistoren (C2M0025120D) mit
dem Preis für die benötigte Anzahl an C3M0065090J-FETs zeigt, dass die Transistoren für
die C3M0065090J-Wechselrichter 108,16 €1 teurer sind.
Die Kosten für die ZVS-Überwachung wurden beim SMPD-Wechselrichter nicht berück-
sichtigt, da beim WRA keine nicht ZVS-Überwachung implementiert wurde.
Tabelle 7.2: Vergleich der Materialkosten der 25 kW-Einheit mit einer Kaskadenschaltung
aus zehn WRA.
25 kW-Einheit Kaskadenschaltung
Wechselrichter 602,92 €1 1965,80 €1
Schwingkreiskomponenten 1239,39 €1 415,37 €1
Kühlung 482,35 €1 284,70 €1
Gesamt 2323,74 €1 2665,78 €1
Zu den Materialkosten müssen noch die Fertigungskosten addiert werden. Da beide
Varianten zu einem Großteil aus SMD-Bauteilen bestehen, können die Wechselrichter über-
wiegend automatisiert bestückt werden. Somit ist der Bestückungsaufwand überschaubar.
Allerdings muss die Platine des SMPD-Wechselrichters auf die Flüssigkeitskühlplatte mon-
tiert werden und der Fertigungsaufwand für die Fertigung des wassergekühlten Trans-
formator (Abbildung 4.10 (a)) ist deutlich größer als der Aufwand für die Fertigung der
Transformatoren für die Kaskadenschaltung (Abbildung 6.4). In Summe wird der Fertigungs-
aufwand für die 25 kW-Einheit und die Kaskadenschaltung aus zehn WRA ungefähr gleich
sein.
In dieser Aufstellung wurden keine Entwicklungskosten berücksichtigt. Da die Kaskaden-
schaltung ohne großen Aufwand für eine Vielzahl von Verbrauchern eingesetzt werden
kann, sind hier die Entwicklungskosten in Bezug auf eine Anwendung geringer. Des
1Preise vom 04.02.2019 bei einer Bestellung von Material für fünf 25 kW-Einheiten und fünf Kaskaden-
schaltungen aus jeweils zehn WRA.
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Weiteren wurde nicht berücksichtigt, dass die Stückzahl der identisch gebauten Einheiten
bei der Kaskadenschaltung deutlich größer ist, sobald diese für unterschiedlichen Anwen-
dung zum Einsatz kommt, was zu einer Kostenreduktion führt.
7.3 Ausfallsicherheit
Grundsätzlich liegt der erste Gedanke nahe, dass die Kaskadenschaltung ausfallsicherer sein
sollte, da zumindest eine teilweise Versorgung mit den restlichen Generatoren aufrecht-
erhalten werden kann, sollte einer ausfallen. Da jedoch die Impedanzanpassung eine sehr
kritische Größe ist, wie in Abschnitt 6.3.3 diskutiert, funktioniert dies nur in einem
eingeschränktem Rahmen. Somit ist die Ausfallsicherheit des 25 kW-SMPD-Wechselrichters
aufgrund der deutlich geringeren Anzahl an Bauteilen als höher einzuschätzen.
Besonders kritisch ist der Ausfall bei der Serien-Kaskadenschaltung, da durch die Serien-
schaltung über dem ausgefallenen Wechselrichter sehr hohe Spannungen anliegen.
Dadurch kann es zu weiteren Folgeschäden kommen, weshalb die gesamte Schaltung
unverzüglich abgeschaltet werden sollte.
Jedoch hat die Kaskadenschaltung den Vorteil, dass die einzelnen Einheiten im Fehler-
fall günstiger zu ersetzen sind und, da die Einheiten aus Standardbauteilen bestehen, die
Beschaung von Ersatzteilen unkomplizierter ist.
7.4 Effizienz
Ein Vergleich der erreichten Wirkungsgrade über der Ausgangsleistung ist in Abbildung 7.1
gegeben. Darin sind die Ezienzen eines WRA (äquivalent zu Abbildung 5.13), des 25 kW-
SMPD-Wechselrichters (äquivalent zu Abbildung 4.15) und der Serien-Parallel-Kaskaden-
schaltung aus vier WRA (äquivalent zu Abbildung 6.7) in Abhängigkeit von der in den Last-
widerstand gespeisten Ausgangsleistung dargestellt. Zusätzlich ist die extrapolierte Kurve
für die Ezienz einer Kaskadenschaltung aus zehn WRA eingezeichnet. Diese wurde unter
der Annahme errechnet, dass der Verlauf der Ezienz identisch zur Messung der Kaska-
denschaltung aus vier WRA ist. Die Kurven veranschaulichen deutlich, dass der Wirkungs-
grad eines einzelnen Wechselrichters höher als der einer Kaskadenschaltung ist. Dies kann
durch Ausgleichsströme aufgrund unzureichender Synchronisation der einzelnen Schalt-
vorgänge begründet werden. Lediglich bei sehr großen Leistungen, sobald die Verluste des
25 kW-Transformators groß werden, schneiden sich die Kurven. Allerdings ist hier nicht
berücksichtigt, dass es bei der Kaskadenschaltung aus zehn Wechselrichtern bei hohen Leis-
tungen eventuell vermehrt zu Ausgleichsströmen kommt, welche die Ezienz reduzieren
könnten.
101
7 Vergleich der Kaskadenschaltung mit der 25 kW-Einheit
Abbildung 7.1: Vergleich der gemessenen Ezienz eines WRA, des 25 kW-SMPD-Voll-
brückenwechselrichters und der Serien-Parallel-Kaskadenschaltung aus




Abschließend wurde ein induktiver UV-Strahler gefertigt, um die Generatoren an einer
realen Last betreiben zu können. Im folgenden Kapitel werden die Ergebnisse vom Betrieb
eines induktiven Mitteldruckstrahlers am WRD präsentiert. Dieser Wechselrichter mit den
Infineon SiC-MOSFETs in Trench-Technologie, Details siehe Kapitel 5, wurde für diese
Untersuchungen ausgewählt, da dieser mit überarbeitetem Schwingkreis über 3 kW Aus-
gangsleistung liefern kann und die Schaltfrequenz auf 3 MHz erhöht werden kann, ohne
die Gate-Treiber zu überlasten. Durch eine höhere Schaltfrequenz kann die zur Zündung
nötige Feldstärke reduziert werden, daher wurden die im Folgenden präsentierten Unter-
suchungen mit einer Schaltfrequenz von 3 MHz durchgeführt [80].
Das Funktionsprinzip von induktiv gekoppelten Plasmen wurde von Hähre ausführlich
diskutiert [12], weshalb hier auf eine Wiederholung der Theorie verzichtet wird. Es wird
lediglich eine Übersicht über die unterschiedlichen Typen von Quecksilberdampflampen
gegeben sowie der Stand der Technik von Induktionslampen vorgestellt.
8.1 Kategorisierung von Quecksilberdampflampen
Quecksilberdampampen werden für die unterschiedlichsten Anwendungen eingesetzt.
Daher werden sie auch in unterschiedlichsten Größen sowie mit unterschiedlichen
Leistungen und Leistungsdichten angeboten. Unterschieden werden grundsätzlich
folgende drei Gruppen, welche nach dem Lampenbezeichnungssystem (engl. International
lamp coding system, ILCOS) näher beschrieben werden [81].
• Niederdrucklampen haben geringe Drücke bis etwa 10 mbar. Sie haben einen
hohen Anteil an Ultraviolettstrahlung und eignen sich daher gut als UV-Quelle mit
einem Primärpeak bei 254 nm. Sie werden häug zur Löschung von Speichern (engl.
Erasable Programmable Read-Only Memory, EPROM) sowie zur Desinfektion
eingesetzt. Durch die Verwendung von synthetischem Quarz kann die Transparenz
der Lampe für kurzwellige Strahlung erhöht werden, so dass auch die Emissionslinie




• Mitteldrucklampen haben einen Betriebsdruck von etwa 1 bar. Der industrielle
Einsatzbereich ist die Aushärtung von UV-reaktiven Lacken, Klebstoen und
Druckfarben. Die Lampen emittieren je nach Auslegung UV-A bis UV-C Strahlung
[11].
• Hochdrucklampen werden mit einem Betriebsdruck von etwa 10 bar betrieben. Somit
tritt bereits eine geringfügige Druckverbreiterung der Emissionslinien auf. Queck-
silberdampf-Hochdrucklampen werden häug zur Straßen- und Industriebeleuchtung
eingesetzt. Die Lampen haben eine mäßige Lichtausbeute und eine blaugrüne Licht-
farbe [83].
Bei den oben beschriebenen Strahlern handelt es sich üblicherweise um elektrodenbehaftete
Lampen. Bei diesen ragen Elektroden ins Innere eines gasgefüllten Glasrohres. Über eine
hohe elektrische Spannung zwischen den Elektroden wird die Gasfüllung ionisiert. Da die
Elektroden im Inneren der Lampe dem Plasma ausgesetzt sind, haben elektrodenbehaftete
Lampen eine kurze Lebensdauer. Die Kombination aus quecksilberhaltiger Füllung und
kurzer Lebensdauer resultiert in viel und aufwändig zu entsorgenden Sondermüll.
8.2 Stand der Technik von Induktionslampen
Induktionslampen unterscheiden sich im Aufbau grundlegend von konventionellen elektro-
denbehafteten Lampen. Die Energie wird nach dem elektromagnetischen Induktionsprinzip
auf die Gasfüllung übertragen, daher kommen keine spannungsführenden Teile mit der
Gasfüllung in Berührung. Bereits im Jahr 1891 hat Nicola Tesla das Prinzip der Licht-
erzeugung mittels hochfrequenter Wechselfelder patentiert [84]. Zu etwa gleicher Zeit
veröentlichte Thomson einen Artikel über elektrodenlose Entladungen [85]. Im Jahr
1900 folgte durch Hewitt die Vorstellung der Lichterzeugung mittels Induktion [86]. Die
grundlegenden Prinzipien der heutigen Induktionslampen wurde von Smith [87] und
Bethenod [88] vorgestellt. Anderson [89–92] hat für General Electric mehrere
Induktionslampen entwickelt, von denen die GENURATM-Lampe ein kommerzielles
Produkt wurde. Weitere Meilensteine waren die Markteinführungen der QLTM-Lampe
von Philips [93] mit Hohlraumkoppler und die EnduraTM-Lampe von OSRAM [94] als
Ringentladungslampe. Basierend auf diesen Entwicklungen hat Hähre [12] ein
Induktionslampen-System zur UV-Generation vorgestellt. Dieser kombinierte einen 1 kW-
Hochfrequenzwechselrichter, basierend auf SiC-JFETs, mit einer Induktionslampe mit
internem Streufeldkoppler.
Bei den bisherigen Entwicklungen handelte es sich allerdings ausschließlich um Nieder-
druckstrahler. Dies ist hauptsächlich mit der Geometrie der Strahler zu begründen. Für die
Zündung von Lampen mit kleinem Durchmesser sind sehr große magnetische Feldstärken
nötig. Wird der Durchmesser erhöht, steigt die nötige Leistung zum Erreichen des Mittel-
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drucks im Betrieb deutlich an. Es wurden bereits elektrodenlose Hochdruckgasentladungs-
lampen in einigen Patentschriften [95–97] beschrieben, allerdings bisher nicht vermarktet.
8.3 Induktiver UV-Strahler
Der UV-Strahler, welcher für die Tests zum Einsatz kommt, ist in Abbildung 8.1 gezeigt.
Dieser wurde für den Mitteldruckbetrieb bei 3 kW Eingangsleistung mit einer Außenspule
ausgelegt. Um den hohen Temperaturen während des Betriebs standzuhalten, sowie
um transparent für die kurzwellige UV-Strahlung zu sein, wurde der Leuchtkörper aus
synthetischem Quarzglas gefertigt.
Abbildung 8.1: Induktiver quecksilberhaltiger UV-Strahler für den Mitteldruckbetrieb.
Die Parameter des Strahlers sind in Tabelle 8.1 gegeben. Der Strahler wurde mit 30 Pa
Argon (Ar) als Puergas befüllt und die Menge an Quecksilber (Hg) für einen gesättigten
Betrieb kalkuliert.
Tabelle 8.1: Parameter des induktiven Mitteldruckstrahlers.
Ar-Druck Hg-Menge Durchmesser Länge
30 Pa ∼ 5 g 65 mm 102 mm
8.4 Versuchsaufbau
Für den Betrieb des induktiven Mitteldruckstrahlers kommt WRD (Details siehe Kapitel 5)
zum Einsatz. Der Messaufbau ist in Abbildung 8.2 gezeigt. Der Serienschwingkreis
besteht aus der Lampenspule und den Schwingkreiskondensatoren auf der Wechselrichter-
platine. Zusätzlich wurde ein variabler Vakuumkondensator mit Motorsteuerung in Serie
zur Lampenspule eingefügt. Über die Motorsteuerung kann die Verstimmung des Schwing-
kreises durch das Plasma kompensiert werden. Die Lampenspule wurde aus 5 mm Kupfer-
rohr gewickelt, welches mit Wasser gekühlt wird. Die Wasserkühlung ist aufgrund der
hohen Lampentemperatur nötig, siehe Abbildung 8.8 (b).
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Abbildung 8.2: Versuchsaufbau zum Betrieb und der Vermessung des induktiven Mittel-
druckstrahlers.
Für die Messungen wurden zwei unterschiedlichen Lampenspulen gefertigt, einmal
mit symmetrischer Wicklungsverteilung und einmalmit unsymmetrischer Verteilung. Die
unsymmetrische Wicklung wurde so gefertigt, dass im Bereich der Lampe die Wicklungs-
dichte geringer ist und dadurch die Abschattung durch die Spule reduziert wird. Der
Nachteil ist eine unsymmetrische Feldverteilung und ein höherer Fertigungsaufwand. Die
unsymmetrische Lampenspule inklusive des Strahlers ist in Abbildung 8.3 gezeigt. Für die
Fixierung der Wicklungen wurden 3D gedruckte Halter verwendet.
Abbildung 8.3: Unsymmetrische Lampenspule inklusive des induktiven UV-Strahlers.
Die unsymmetrische Spule wurde mit einem größeren Durchmesser gefertigt, um den
Abstand zwischen dem heißen Strahler und den gedruckten Haltern zu vergrößern. Im
Gegensatz dazu, kommt die symmetrische Spule ohne Halter aus und kann daher dichter
um die Lampe gewickelt werden, allerdings mit dem Nachteil einer größeren Abschattung.
Die Parameter der beiden Lampenspulen sind in Tabelle 8.2 gezeigt. Dort sind die Windungs-
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zahl n, der Spulendurchmesser d , die Länge der Spule l , die Induktivität L, sowie der Durch-
messer des Kupferrohres dRohr gegeben.
Tabelle 8.2: Parameter der Lampenspule
n l d L dRohr
Symmetrisch 14 15 cm 9 cm 12,38µH 5 mm
Unsymmetrisch 13 19 cm 11 cm 8,67µH 5 mm
8.5 Messergebnisse
Im folgenden Abschnitt werden die Messergebnisse des induktiven UV-Strahlers am WRD
vorgestellt. Die hier angegebenen Eingangsleistungen und Ezienzen beziehen sich
jeweils auf das komplette System und beinhalten den Wechselrichterwirkungsgrad
(siehe Abbildung 5.13) und die Abschattung durch die Lampenspule. Daher ist die
Ezienz des Strahlers deutlich höher als die hier angegebenen Werte. Abbildung 8.4 zeigt
den Strahler während des Betriebs in der symmetrischer Lampenspule bei einer Eingangs-
leistung von Pin = 3,1 kW.
Abbildung 8.4: Quecksilberhaltiger Mitteldruckstrahler beim Betrieb in der symmetrischen
Lampenspule fotograert durch ein Schweißerglas bei einer Eingangs-
leistung von Pin = 3,1 kW.
Die Farbverschiebung ins Grüne entsteht durch das Filterglas, durch welches das
Foto aufgenommen wurde. Das gemessene Spektrum zu diesem Arbeitspunkt ist in
Abbildung 8.5 gegeben. Dabei lag die spektrale spezische Ausstrahlung bei 51,047 Wm2nm
zwischen 200 und 800 nm, was einer Strahlungsausbeute von η(200 − 800 nm) = 20,67%
entspricht. Die spektrale UV-Ausstrahlung, zwischen 200 und 380 nm, lag bei 31,596 Wm2nm ,
was einer UV-Strahlungsausbeute von η(200 − 380 nm) = 12,79% entspricht.
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Abbildung 8.5: Gemessenes Spektrum des Mitteldruckstrahlers in der symmetrischen
Lampenspule beim Arbeitspunkt mit der maximalen Eingangsleistung, bei
Pin = 3104 W und fsw = 3 MHz.
Die gemessenen Spektren des Betriebs in der unsymmetrischen Lampenspule sind in
Abbildung 8.6 gezeigt. Hierbei ist in (a) ein Niederdruckspektrum direkt nach der Zün-
dung bei einer Eingangsleistung von bei 112,5 W gegeben. Hier ist die Quecksilber-Linie
bei 254 nm stark ausgeprägt. In Abbildung 8.6 (b) ist das Spektrum des Arbeitspunktes mit
der maximal erreichten Ezienz gegeben. Bei diesem Arbeitspunkt wurden spektrale Aus-
strahlungen von E(200 − 800 nm) = 38,575 Wm2nm und E(200 − 380 nm) = 22,813 Wm2nm
gemessen. Dies entspricht einer Strahlungsausbeute von η(200 − 800 nm) = 30,60%, bzw.





Abbildung 8.6: Gemessene Spektren des Mitteldruckstrahlers in der unsymmetrischen
Lampenspule, Niederdruckspektrum in (a) bei Pin = 112,5 W und Arbeits-
punkt der maximalen Strahlungsausbeute in (b) bei Pin = 1584 W, beide bei
fsw = 3 MHz.
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Mit beiden Lampenspulen wurden die Verläufe der Ezienz über der Eingangsleistung
bestimmt. Diese sind in Abbildung 8.7 gezeigt. Mit der unsymmetrischen Lampenspule
konnte der Strahler bereits bei kleinen Strömen gezündet werden, dadurch war es
möglich einen Messpunkt im Niederdruckbetrieb aufzunehmen, wie das Spektrum in
Abbildung 8.6 (a) zeigt. Dies ist aufgrund der Feldüberhöhung innerhalb der höheren
Wicklungsdichte am Ende des Strahlers möglich. Bei diesem ersten Arbeitspunkt ist die UV-
Strahlungsausbeute aufgrund der einzelnen 254 nm-Linie relativ hoch. Bei höheren
Leistungen nimmt die Strahlungsausbeute zunächst ab, bis die Lampe einen ezienten
Mitteldruckbetrieb erreicht. Durch die reduzierte Abschattung der unsymmetrischen
Lampenspule können deutlich höhere Strahlungsausbeuten erreicht werden als mit der
symmetrischen Lampenspule. Die kleinere Induktivität der unsymmetrischen Spule resul-
tiert jedoch in einer schlechteren Anpassung der Wechselrichterauslegung an die Last-
impedanz. Dadurch war die maximale Eingangsleistung, bei welcher der Wechselrichter
noch sicher betrieben werden konnte, um 50% geringer. Mit der symmetrischen Spule
konnten maximale Strahlungsausbeute η(200 − 800 nm) = 21,80%, beziehungsweise
η(200 − 380 nm) = 13,44% bei Pin = 2505 W erreicht werden.
Abbildung 8.7: Verlauf der Strahlungsausbeuten des induktiven Mitteldruckstrahlers über
der Eingangsleistung beim Betrieb am WRD. Die Strahlungsausbeute
wurden für einen Vollraumstrahler berechnet.
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In Abbildung 8.8 (a) ist das während des Betriebs nicht verdampfte Quecksilber gezeigt,
daher kann von einem gesättigten Betrieb des Strahlers ausgegangen werden. Abbildung 8.8
(b) zeigt eine Wärmebild des Strahlers in der unsymmetrischen Lampenspule bei
Pin = 1584 W. Demnach erreicht der Strahler in diesem Betriebspunkt eine maximale
Temperatur von 522,8°C und die Temperatur ist homogen über den Leuchtkörper verteilt.
(a)
(b)
Abbildung 8.8: Nicht verdampfte Restmenge an Quecksilber in (a) und Wärmebild in (b)
während des gesättigten Betriebs des Mitteldruckstrahlers in der unsym-
metrischen Lampenspule bei Pin = 1584 W.

9 Zusammenfassung
Im Rahmen dieser Arbeit wurden Möglichkeiten zur Realisierung von Hochfrequenz-
wechselrichtern mit Ausgangsleistungen über 10 kW untersucht. Hierzu wurden zwei
Ansätze betrachtet. Zum einen wurde ein Generator mit einer Ausgangsleistung von 25 kW
bei 2,50 MHz realisiert, der jedoch auf spezielle Komponenten angewiesen ist. Alternativ
wurde eine Kaskadenschaltung aus kleineren Generatoren aufgebaut. Die kleineren Gene-
ratoren können zwar die geforderte Ausgangsleistung nicht alleine zur Verfügung stellen,
bestehen jedoch aus Standardbauteilen.
Um überhaupt Generatoren mit großer Ausgangsleistung in diesem Frequenzbereich
realisieren zu können, mussten zunächst Schritte zur Optimierung bekannter Auslegungs-
methoden entwickelt werden. Für die Schwingkreisgüte, welche für das Verhältnis aus im
Schwingkreis gespeicherter Blindleistung zu an den Verbraucher gelieferter Wirkleistung
steht, sollten laut Literatur Werte ≥ 2 gewählt werden, um einen sinusförmigen Resonanz-
strom zu gewährleisten. Diese Bedingung resultiert jedoch in einer großen Resonanz-
induktivität, einer kleinen Resonanzkapazität sowie einem erheblichen Blindleistungsanteil.
Diese drei Punkte reduzieren die erreichbare Ezienz. Um dies zu umgehen wurde die
Schwingkreisgüte aufQL = 0,8 reduziert, wobei gezeigt werden konnte, dass der Resonanz-
strom dennoch ausreichend sinusförmig ist. Neben der Schwingkreisauslegung muss auch
das Leiterplattendesing auf die hochfrequente Anwendung angepasst werden. Um saubere
und verlustarme Schaltvorgänge zu ermöglichen, müssen beim Leiterplattendesigns
Methoden der Leistungselektronik mit Methoden der Hochfrequenztechnik kombiniert
werden.
Als Generator mit großer Ausgangsleistung wurde eine 25 kW-Einheit mit Halbbrücken-
modulen im ISOPLUS SMPD-Gehäuse entwickelt. Hier wurden zunächst die SMPD-Module
charakterisiert und unterschiedliche Varianten bewertet. Bei diesen Untersuchungen zeigte
sich, dass das SMPD-Modul aufgrund der kurzen Anschluss-Pins, der horizontale Positio-
nierung auf der Platine sowie des Treiber-Source-Anschlusses sehr gut für den Einsatz in
Hochfrequenzwechselrichtern geeignet ist. Anschließend wurde ein Vollbrückenwechsel-
richter mit Serienschwingkreis aufgebaut. Die Leiterplatte des Vollbrückenwechselrichters
wurde als vierlagige Platine entworfen, wobei bei der Gestaltung besonders auf die
Eignung für den hochfrequenten Betrieb bei hohen Leistungen geachtet wurde. Hierzu
sind zum Beispiel die DC-Zwischenkreis- und die Snubber-Kondenstoren niederinduktiv
direkt zwischen den Anschlusspins des SMPD-Moduls platziert und die Gate-Treiber als
Striplines ausgeführt. Des Weiteren wurden alle Ecken und Kurven mit Radien versehen,
um Reexionen zu vermeiden. Zur Impedanzanpassung sowie zur galvanischen Trennung
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zwischen dem Wechselrichter und der Last wurde ein Transformator ausgelegt und
gefertigt. Um die große Leistung bei der hohen Frequenz übertragen zu können, wurde der
Transformator mit einer Wasserkühlung realisiert. Dazu sind die Leiter als Kupferrohre
ausgeführt. Der Serienschwingkreis setzt sich aus der Streuinduktivität des Transforma-
tors sowie einem variablen Vakuumkondensator zusammen. Damit sind die Schwingkreis-
parameter weit von der laut Literatur idealen Auslegung entfernt. Allerdings konnte so auf
eine zusätzliche Induktivität verzichtet werden. Nur auf diese Weise war es möglich, die
Schwingkreisverluste soweit zu reduzieren, dass die Umsetzung des Generators möglich
war. An einer 50Ω-Last konnte mit dem Generator bei einer Schaltfrequenz von 2,50 MHz
und einer Ausgangsleistung von 25 kW eine Ezienz von ηges = 92,53% erreicht werden,
sowie eine maximale Ezienz von 94,93% bei Pout = 14,27 kW. Damit ist es zum ersten
Mal gelungen, eine eziente Alternative zu einem Röhrengenerator in diesem Leistungs-
und Frequenzbereich vorzustellen. Darüber hinaus wurde ein ZVS-Überwachungssystem
in der 25 kW-Einheit implementiert. Das System detektiert die Nulldurchgänge der Aus-
gangsspannung sowie des Resonanzstroms. Die Zeitpunkte der Nulldurchgänge werden
anschließend mit den Schaltsignalen für die Gates in der Steuereinheit auf einem FPGA
verglichen. Mit diesem System ist es möglich, einen sicheren Betrieb des Generators zu
gewährleisten, ohne die hochfrequenten Ströme und Spannungen in Echtzeit messen und
auswerten zu müssen. Die Veröentlichung der 25 kW-Einheit [69] wurde auf der PCIM
Europe 2018 mit dem Young Engineer Award prämiert.
Aufgrund der sehr guten Erfahrungen mit den Schalteigenschaften des SMPD-Gehäuses,
wurden für die Entwicklung der kleinen 2,5 kW-Generator-Einheit, welche die Basis der
Kaskadenschaltung bildet, lediglich Transistoren mit Treiber-Source-Anschluss betrachtet.
Um den Einuss des Transistorgehäuses auf den Wirkungsgrad des Wechselrichters zu
untersuchen, wurden zwei Platinen entworfen und mit drei unterschiedlichen Transisto-
ren vermessen. Verglichen wurden zwei Transistoren im 4pin TO-247-Gehäuse sowie einer
im 7pin D2Pak. Dabei handelte es sich bei dem 7pin D2Pak und bei einem der 4pin TO-247-
Transistoren um 65 mΩ-Bauteile und bei dem zweiten 4pin TO-247-FET um ein 45 mΩ-
Bauteile in Trench-Technologie. Die Leiterplatten der 2,5 kW-Vollbrückenwechselrichter
wurden ebenfalls als vierlagige Platine entworfen, wobei zum 25 kW-Wechselrichter äqui-
valente Optimierungen für den hochfrequenten Betrieb vorgenommen wurden. Zusätzlich
wurde der D2Pak-Wechselrichters mit einem guten Wärmemanagement gestaltet, um die
Transistorverluste aus den D2Pak-Gehäusen abführen zu können. Auch bei der Schwing-
kreisgestaltung für die 2,5 kW-Einheit wurden die Bauteile für eine Schwingkreisgüte von
0,8 dimensioniert, um die Verluste in den induktiven Komponenten so gering wie mög-
lich zu halten. Mit der 2,5 kW-Einheit konnte gezeigt werden, dass die Realisierung eines
kompakten und ezienten MHz-Wechselrichters mit Standardbauteilen möglich ist. Mit
dem 65 mΩ-Transistor im 4pin TO-247-Gehäuse konnte eine Ezienz von 91,8% und mit
dem 65 mΩ-Transistor im 7pin D2Pak sowie dem 45 mΩ-Bauteile in Trench-Technologie
eine Ezienz von 93,9% erreicht werden, jeweils beim Betrieb an einer 50Ω-Last mit einer
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Schaltfrequenz von 2,50 MHz und einer Ausgangsleistung von 2,5 kW.
Die Kaskadenschaltung wurde mit vier 2,5 kW-Wechselrichtern mit den 65 mΩ-Transis-
toren im 7pin D2Pak realisiert. Hierfür wurden die Sekundärwicklungen der jeweiligen
Transformatoren in Serien-, in Parallel- sowie in Serien-Parallel-Kaskadenschaltung
betrieben. Dabei konnte mit der Serien-Parallel-Kaskadenschaltung eine Ausgangsleistung
von 10,34 kW in eine 50Ω-Last gespeist werden. Dabei wurde bei fsw = 2,50 MHz eine
Ezienz von 92,68% erreicht. Somit erfüllt auch die Kaskadenschaltung die gewünschte
Anforderung.
Ein Vergleich der 25 kW-Einheit und einer theoretischen Kaskadenschaltung aus zehn
2,5 kW-Wechselrichtern wurde vorgestellt. Demnach kann der 25 kW-SMPD-Wechselrichter
bei geringeren Materialkosten, kleinerem Volumen und niedrigerem Gewicht eine höhere
Ezienz erreichen. Allerdings hat die Kaskadenschaltung den Vorteil, dass je nach Last
die Anzahl und Verschaltung variiert werden kann. Dadurch kann eine große Zahl unter-
schiedlicher Verbraucher versorgt werden.
Abschließend konnte mit dem Generator, welcher mit den 45 mΩ-Transistoren in Trench-
Technologie bestückt ist, zum ersten Mal ein induktiver Mitteldruckstrahler mit großer
Leistung betrieben werden. Konkret wurde ein quecksilberhaltiger UV-Strahler mit
Außenspule mit Eingangsleistungen bis 3,1 kW betrieben. Dabei konnte eine maximale
Strahlungsausbeute von 30,6%, zwischen 200 und 800 nm, und eine maximale UV-Strahlungs-




Mit den präsentierten Generatoren sowie den Erfahrungen in der Zündung und dem Betrieb
von induktiven Mitteldruckstrahlern kann nun an der Entwicklung von quecksilber-
freien UV-Strahlern für die Wasseraufbereitung geforscht werden. In Abbildung 10.1 ist
ein Wasserreaktor mit einem induktiv angeregten quecksilberfreien UV-Strahler gezeigt.
Bei dem Betrieb wurde die Lampenspule vom SMPD-Wechselrichter gespeist. Allerdings ist
die UV-Ezienz der quecksilberfreien Strahler noch nicht konkurrenzfähig, weshalb hier
noch Optimierungsschritte unternommen werden müssen.
Abbildung 10.1: Quecksilberfreier Mitteldruckstrahler in einem Reaktor für die Wasserauf-
bereitung.
Neben den induktiv gekoppelten Strahlern können mit den Generatoren auch induktive
Plasmabrenner betrieben werden. Ein Beispiel ist in Abbildung 10.2 gezeigt. Hierbei wird
ein Neon-Plasma mit 70 Pa mit dem SMPD-Wechselrichter betrieben. Die Plasmabrenner
können für viele Formen der Materialsynthese eingesetzt werden. Für die
Synthese werden üblicherweise hohe Temperaturen und Drücke benötigt, weshalb Gene-
ratoren mit sehr großen Leistungen benötigt werden. Zum Beispiel besteht die Möglichkeit
mit einem 1 MW Plasmabrenner bei Atmosphärendruck Stickstodünger aus der Luft zu
synthetisieren. Zur Realisierung des Generators für diesen Plasmabrenner gibt es Über-
legungen, eine Kaskadenschaltung aus 40 SMPD-Wechselrichtern aufzubauen.
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Abbildung 10.2: Induktiver Plasmabrenner.
Vor allem für die Materialsynthese mit Plasmabrennern sind Generatoren mit noch
größeren Leistungen nötig. Aktuell entwickeln die Halbleiterhersteller immer leistungs-
fähigere SiC-Transistoren mit niedrigeren Duchlasswiderständen. Allerdings resultiert
diese Entwicklung üblicherweise in größeren Gate-Kapazitäten. Um diese Transistoren
dennoch hochfrequent schalten zu können, muss ein neuer Gate-Treiber entwickelt und
Untersuchungen zum Einuss der hohen Gate-Leistung auf die Stabilität der Gate-Struktur
durchgeführt werden. Das selbe Problem besteht, wenn man die Schaltfrequenz weiter
erhöhen möchte, zum Beispiel um die zur Zündung der induktiven Plasmen nötige Feld-
stärke zu senken. Die in dieser Arbeit verwendete Gate-Treiberschaltung inklusive der
Gate-Treiber-ICs stößt beim SMPD-Wechselrichter mit 12 W je Transistor an ihre Leis-
tungsgrenze. Leistungsstärkere Gate-Treiber-ICs können üblicherweise die Anforderungen
an die Schaltgeschwindigkeit nicht erfüllen. Daher muss über die Realisierung von resonan-
ten Gate-Treiberschaltungen nachgedacht werden. Hierbei ist besonders die Abstimmung
der Ansteuerung der benötigten Transistoren eine Herausforderung.
Zusätzlich müssen die passiven Komponenten überarbeitet werden, um die Ausgangs-
leistung weiter steigern zu können. Der Einsatz von Vakuumkondensatoren als Resonanz-
kapazität resultiert zwar in sehr niedrigen Verlusten, jedoch sind die Kondensatoren sehr
teuer und empndlich gegen mechanische Belastung. Alternativ können keramische
Kondensatoren aus Glimmer eingesetzt werden, wie bei der 2,5 kW-Einheit. Soll daraus
jedoch eine Kapazität mit der gleichen Strom- und Spannungsfestigkeit wie der Vakuum-
kondensator zusammengesetzt werden, sind sehr viele Kondensatoren nötig. Somit ist
diese Variante nicht unbedingt günstiger. Die DC-Zwischenkreise wurden in dieser
Arbeit aus Folien- und Glimmerkondensatoren zusammengestellt. Dabei sind die Verluste
durch die hochfrequente Belastung in den Folienkondensatoren nicht zu vernachlässigen.
Hier ist zu untersuchen, ob EPCOS CeraLinkTM Kondensatoren besser geeignet sind. Die
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Verwendung von Eisenpulver-Kernen für die Hochfrequenztransformatoren reduziert die
Kernverluste auf ein Minimum. Daher müssen zur Leistungssteigerung lediglich größere
Kerne verwendet werden, um die Aussteuerung des Kernmaterials konstant zu halten. Die
Kupferrohr-Wicklung des 25 kW-Transformators ist aufgrund der nötigen Isolierung, wel-
che auf das Kupferrohrs aufgebracht werden muss, und der nötigen Vorsicht beim Wicklen
des Kupferrohrs sehr aufwendig. Sollen diese in größerer Stückzahl hergestellt werden,
muss eine alternative Fertigungsmethode entwickelt werden.
Des Weiteren müssen umfangreiche Lebensdaueruntersuchungen durchgeführt werden,
da es aktuell keine Aussagen über den Einuss der hochfrequenten Belastung auf die Lebens-
dauer der Komponenten gibt. Hierbei sind neben Halbleitern, bei welchen zum Beispiel die
Gate-Struktur und Bondung besonders belastet werden, auch die passiven Bauteile, wie
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WRA Wechselrichter mit den Cree C3M0065090J Transistoren im D2Pak
WRB Wechselrichter mit den Cree C3M0065090D Transistoren im 3pin TO-247
WRC Wechselrichter mit den Cree C3M0065100K Transistoren im 4pin TO-247
WRD Wechselrichter mit den Inneon IMZ120R045M1 Transistoren im 4pin
TO-247
BHFFOM Hochfrequenz-Gütezahl nach Baliga - engl. Baliga high frequency gure of
merit
BNC Koaxialstecker BNC-Steckverbinder - Bayonet Neill Concelman
D Drain Anschluss
D2Pak D2Pak (TO-263-7)-Gehäuse




EPROM Speicher-IC - engl. Erasable programmable read-only memory
ESB Ersatzschaltbild
FET Feldeekttransistor - engl. eld-eect transistor
FFT schneller Fourier-Transformation - engl. fast Fourier transformation
FOM Bauteilgütezahl - engl. gure of merit
FOMss Bauteilgütezahl für resonante Anwendungen - engl. soft switching frequen-
cy gure of merit
FPGA Frei programierbarer IC - engl. Field Programmable Gate Array
G Gate Anschluss
HF Hochfrequenz - hier: Frequenzen > 1 MHz
HS Oberer FET einer Brückenschaltung - engl. high-side
ILCOS Lampenbezeichnungssystem
JFET Sperrschicht-Feldeekttransistor - engl. junction-FET
JFET Sperrschicht-Feldeekttransistor - engl. junction-FET
kHz Kilohertz
LS Unterer FET einer Brückenschaltung - engl. low-side
MHz Megahertz
MMPSiC Modulare Mittelfrequenz-Prozessstromversorgung mit Siliziumkarbid-Leistungs-
halbleiterschaltern
MOSFET Metall-Oxid-Halbleiter-Feldeekttransistor - engl. metal-oxide-semiconductor
eld-eect transistor
NHFFOM Neue Hochfrequenz-Gütezahl - engl. new high frequency gure of merit
RMS Eektivwert - engl. root mean square
S Source Anschluss
SG Treiber-Source Anschluss
SMA Koaxialstecker SMA-Steckverbinder - engl. Sub-Miniature-A
SMD Oberächenmontiertes Bauelement - engl. surface mounted device
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ZCS Nullsstromsschalten - engl. zero current switching
ZVS Nullspannungsschalten - engl. zero voltage switching
Mathematische Symbole
ÜuTrafo Transformatorübersetzungsverhältnis
∆tG(o) Zeit, welche benötigt wird umCGS vonUGS(on) bis auf dieUGS(th) zu entladen
∆tGate Zeitverzögerung der Gate-Signale
∆ti Zeitverzögerung der Stromnulldurchgangserkennung
∆tu Zeitverzögerung der Spannungsnulldurchgangserkennung
δ Skin-Tiefe

































iSn Strom durch die externe Entlastungskapazität
J (f ) Stromdichten
L Induktivität der Lampenspule
l Länge der Lampenspule
LDrossel Induktivität der Schwingkreisdrossel





LH(prim) Primäseitige Hauptinduktivität des Transformators






Plosscon Durchlassverluste - engl. conduction losses









tfall Abfallzeit des Drain-Stromes - eng. fall time




UGS(o) Gate-Source-Spannung im ausgeschalteten Zustand
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A.1 Platinen FPGA Ansteuereinheit
(a) (b)
Abbildung A.1: Platine FPGA Ansteuereinheit
(a) (b)
(c) (d)
Abbildung A.2: Platine Gate-Signalverteiler
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A.2 Platine 25 kW-Einheit
(a) (b)
(c) (d)
Abbildung A.3: Platine 25 kW-Einheit
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A.2 Platine 25 kW-Einheit
(a) (b)
Abbildung A.4: Platine Gate-Treiberversorgung 25 kW-Einheit
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A.3 Platinen 2,5 kW-Einheit
(a) (b)
(c) (d)
Abbildung A.5: Platine D2Pak 2,5 kW-Einheit
154
A.3 Platinen 2,5 kW-Einheit
(a) (b)
(c) (d)
Abbildung A.6: Platine TO-247 2,5 kW-Einheit
(a) (b)




Für die in dieser Arbeit präsentierten Messungen wurde ein Oszilloskop mit hoher Band-
breite (RTO 1044, 4 GHz, 20 GSas , Rohde & Schwarz, Deutschland) zur Messung der Gate-
Source- und der Drain-Source-Spannungen sowie des Resonanz- und Laststroms verwen-
det. Zusätzlich kam für die Charakterisierung der Kaskadenschaltungen in Kapitel 6 ein
Oszilloskop mit sechs Messkanälen (MSO56, 500 MHz, 6,25 GSas , Tektronix, USA) zum Ein-
satz.
Zur Messung vonUGS wurden passive 10:1 (RT-ZP10, Rohde & Schwarz) und zur Mes-
sung vonUDS passive 1000:1 (RT-ZH11,Rohde& Schwarz) Spannungstastköpfe eingesetzt.
Der Resonanz- sowie der Laststrom wurden mit Stromspulen (6600 wide band current mo-
nitor, Pearson Electronics, USA) gemessen.
Die DC-Eingangsleistung wurde mit einem Präzisionsleistungsmessgerät (LMG 310, ZES
Zimmer, Deutschland) bestimmt. Gate-Treiberleistungen wurden vom Labor-Netzteil abge-
lesen.
Die hochfrequente Ausgangsleistung wurde mit einem Richtkoppler (01BN800800827,
SPINNER GmbH, Deutschland) sowie einem dazugehörigen Leistungsmessköpfen (NRVD,
Rohde & Schwarz) bestimmt.
Die Induktivitäten wurden mit einem Impedanzmessgerät (4395A, Agilent
Technologies, USA) bestimmt.
Für die Wärmebilder wurden Wärmebildkameras (i50 beziehungsweise A325, FLIR
Systems, Deutschland) eingesetzt.
Die Charakterisierung des induktiven Mitteldruckstrahlers erfolgte mit einem Array-
Spektrometer (CAS140D, Instrument Systems, Deutschland).
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